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Nesta dissertação é proposto um conversor cc-cc de alto
ganho com divisão de esforços de corrente no estágio de entrada. A
topologia proposta foi idealizada com base no conversor boost-flyback,
o qual apresenta elevado ganho de tensão, pelo fato de permitir a
conexão de N saídas em série. Entretanto, em aplicações com a baixa
tensão na entrada, a corrente pode apresentar elevados valores e,
dessa forma, foi proposto neste trabalho a divisão de corrente na
entrada através da técnica de interleavead, isto é, utilizar N conver-
sores em paralelo. A conexão em paralelo na entrada possibilita a
divisão de correntes entre os semicondutores, diminuindo as perdas
do conversor, além de permitir a redução da ondulação de corrente na
fonte de entrada. O estudo neste trabalho inclui o desenvolvimento
da modelagem estática e dinâmica e obtenção da função de transfe-
rência do conversor proposto para posterior realização do projeto de
controladores. Além disso, nesta dissertação é apresentado o dimen-
sionamento de potência, as simulações e os resultados experimentais
do conversor operando em malha aberta e fechada para uma potência
de 1,2 kW .
Palavras-chaves: boost-flyback. interleaing. conversor cc-cc. mode-
lagem estática e dinâmica.

Abstract
In this work is proposed a high-gain dc-dc converter with
interleaved power input stage. This converter is based in a boost-
flyback topology which has as main characteristic high voltage gain,
by adding N outputs in series. However, in applications with low
voltage at the input stage, the current might have high values, and
therefore, in this work was proposed the current sharing at the input
stage through interleaving techniques. The parallel connection at the
input allows the division of currents among the semiconductors, re-
ducing the converter losses and allowing the reduction of the current
ripple at the input source. The studies include the development of
static and dynamic modeling, the converter transfer function determi-
nation and controllers design. In addition, power sizing, simulations
and experimental results of the converter operating in open and close
looping are presented in a power of 1.2 kW .
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1.1 CONTEXTUALIZAÇÃO DO PROBLEMA
Atualmente, o petróleo é a principal fonte de energia mundial.
No entanto, o seu uso exagerado vem causando várias consequências
negativas e originando diversas crises, tanto sociais como econômicas.
Para agravar esta situação, as reservas mundiais têm uma duração
limitada, caso seja mantido o nível atual de consumo [6], o que faz
prever crises ainda maiores e mais graves.
Dentro deste contexto e com o objetivo de um futuro sus-
tentável, torna-se necessária a mudança do paradigma energético e
industrial. Algumas mudanças já podem ser notadas com a utilização
de novas fontes de energias renováveis e em veículos energeticamente
mais eficientes e menos dependentes dos combustíveis fósseis.
O petróleo comercializado é, na sua maioria, utilizado para
abastecer a demanda do setor de transporte [7]. O consumo energé-
tico deste setor está diretamente vinculado ao número de habitantes.
Desta forma, tanto o alto crescimento populacional como o aumento
da produção agropecuária e industrial são responsáveis pelo cresci-
mento do consumo energético do setor de transportes. [1].
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A Figura 1.1 mostra que, depois da indústria, o setor de
transportes é o mais representativo no Brasil em termos de consumo

















Figura 1.1 – Consumo de energia por setor [1].
O consumo de energia no transporte de passageiros vem
aumentando nas últimas décadas, passou de 55% em 2000 para
58,4% em 2010 [1]. Desta forma, é possível perceber que o consumo
de energia no setor automotivo é muito grande. No entanto, como a
utilização dos veículos é de essencial importância no cotidiano das
grandes metrópoles, isso justifica o considerável esforço da indústria
automotiva para encontrar novos tipos de veículos mais sustentáveis.
A busca de veículos mais eficientes é um problema que vem
sendo largamente discutido nos últimos anos, devido ao potencial de
economia de energia ainda disponível no setor. As discussões vêm
resultando em medidas políticas e empresariais. Dentre as principais
medidas podem ser destacadas, a substituição de modais de trans-
portes, redução do consumo específico de veículos leves e pesados,
encorajamento da aquisição de veículos mais limpos, incentivo a
mudanças nos hábitos dos motoristas, entre outros [8].
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Entre os objetivos principais está o estímulo ao aumento da
competitividade da indústria automobilística voltada à mobilidade
sustentável. Entre os vários tipos de veículos que surgiram até hoje,
os veículos elétricos são aqueles que mais atendem as necessidades, de
forma a contornar os problemas anteriormente citados. Os veículos
elétricos utilizam energia elétrica para se movimentar, desta forma
não emitem nenhum tipo de gás poluente, portanto contribuem para
a redução da poluição. Aliás, se houver a combinação dos veículos
elétricos com fontes de energia renováveis pode haver a diminuição
da dependência dos combustíveis fósseis. Os próprios fabricantes de
automóveis consideram que a eletrificação das frotas veiculares é
um caminho sem volta e que os híbridos constituem a tecnologia de
transição [8].
Segundo [9], dentre as principais vantagens dos veículos
elétricos podem se destacar as seguintes:
• Diminuição do custo por distância percorrida;
• Maior eficiência;
• Manutenção menos frequente e mais simplificada.
Apesar dos pontos fortes citados, os veículos elétricos ainda
não se firmaram no mercado. Isso se dá pelo fato dos veículos elétricos
ainda apresentarem alguns inconvenientes, como, por exemplo:
• Tempo de abastecimento das baterias muito longo;
• Falta de infraestrutura;
• Energia armazenada não é suficiente para permitir longas via-
gens;
• Custo alto.
Para que os veículos elétricos consigam de fato se firmar no
mercado, é necessário combater algumas lacunas existentes. Dentre
as tecnologias em desenvolvimento que podem vir a se adequar a tais
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necessidades, se destacam as capazes de utilizar fontes sustentáveis
para produzir eletricidade.
Boa parte das novas tecnologias geradoras de energia elétrica
produzem tensões e frequências variáveis em corrente alternada (ca)
(como é o caso das usinas eólicas) ou tensões variáveis em corrente
contínua (cc) (como é o caso da geração fotovoltaica), fazendo com
que tais tensões tenham que ser retificadas, alternadas ou controladas,
o que representa um amplo campo de trabalho para a eletrônica de
potência. Dentro deste contexto, esta dissertação procura dar uma
contribuição com o desenvolvimento de um conversor, que seja capaz
de contribuir na transferência da energia contida nas baterias ou
células a combustíveis ao motor elétrico.
1.2 A NECESSIDADE DE CONVERSORES CC-CC DE ALTO
GANHO NA INDÚSTRIA DE VEÍCULOS ELÉTRICOS
O elevado número de veículos em uso em todo o mundo
vem causando sérios problemas ao meio ambiente e à vida humana.
Veículos elétricos, híbridos e elétricos de célula de combustível vêm
sendo estudados para, em um futuro próximo, substituir os veícu-
los a combustão convencionais. A maioria dos sistemas de veículos
elétricos usam dois tipos de armazenamento de energia, um com
alta capacidade de armazenamento chamado de "Sistema de Energia
Principal"(MES - Main Energy Eystem), e outro com alta capacidade
de potência e reversibilidade, chamado de "Sistema de Armazena-
mento de Energia Recarregável"(RESS - Rechargeable Energy Storage
System).
Dispositivos de armazenamento ou alimentação de energia
variam a sua tensão de saída de acordo com a carga ou o estado
de carga da mesma, desta forma criando desafios importantes ao se
tentar manter uma tensão de barramento constante. Os conversores
cc-cc podem ser usados para interagir com os sistemas de armazena-
mento e/ou alimentação e assim fornecer uma tensão de barramento
constante.
Um veículo elétrico é um veículo que pode usar uma com-
binação de diferentes fontes de energia, células a combustível (FC
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- Fuel Cell), Supercapacitores (SC) e baterias para alimentar um






















Figura 1.2 – Sistema de acionamento de um veículo elétrico [2].
Deste modo, o custo, a massa e o volume do sitema podem ser
diminuídos, e pode obter um desempenho significativamente melhor
[2].
As diferentes configurações das fontes de alimentação dos
veículos elétricos mostram que pelo menos um conversor cc-cc é
necessário para conectá-las ao barramento cc. Na engenharia elétrica,
um conversor cc-cc é uma categoria de conversores de potência que
é capaz de processar energia de uma fonte de tensão contínua para
outro nível de tensão também contínua.
Para aplicações com células a combustível, o conversor cc-cc
é utilizado para elevar a tensão e regular a tensão do barramento
cc. No entanto, em aplicações utilizando baterias e supercapacitores
é necessário um conversor cc-cc bidirecional para eventualmente
carregá-los.
Na literatura, é possível encontrar uma grande variedade de
conversores cc-cc. Porém, algumas considerações são essenciais para
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• Baixa interferência eletromagnética;
• Elevador de tensão;
• Controle do fluxo de potência;
• Robusto a variações da tensão de entrada e carga.
1.3 REVISÃO BIBLIOGRÁFICA DE TOPOLOGIAS DE CON-
VERSORES CC-CC ELEVADORES DE TENSÃO
Com o objetivo de definir a estrutura do conversor a ser
utilizado, apresenta-se uma avaliação de diversos conversores cc-cc
elevadores de tensão presentes na literatura, para que assim seja
escolhida uma topologia que se adeque a aplicação. As topologias
aqui apresentadas serão selecionadas mediante a possibilidade e capa-
cidade de elevação de tensão de saída. Além disso, serão apresentadas
topologias que não utilizam transformadores, ou seja, topologias não
isoladas.
A partir do momento que o estudo se limita aos conversores
cc-cc não isolados, o indutor se torna muito importante no funci-
onamento dos conversores, onde o mesmo pode ser empregado de
duas maneiras. A primeira como filtro da corrente de entrada, e a
segunda como elemento armazenador de energia. Para os conversores
elevadores de tensão os indutores são utilizados em sua maioria como
elementos armazenadores de energia.
O princípio de funcionamento de um conversor cc-cc não
isolado e elevador de tensão é apresentado na Figura 1.3, onde a
tensão de saída Vout é obtida a partir da tensão de entrada Vin.
O conversor utiliza o interruptor (S) para realizar o controle
do fluxo de energia. Quando o interruptor está conduzindo a tensão
sobre o indutor assume o valor da tensão de entrada, e a energia
oriunda da fonte é armazenada no indutor até que o interruptor seja
levado a bloquear. No momento em que o interruptor é bloqueado,
a energia anteriormente armazenada no indutor é descarregada no
circuito de saída.





















Figura 1.3 – Funcionamento básico de um conversor cc-cc elevador
de tensão não isolado.
O circuito de saída é constituído basicamente de indutores,
diodos e capacitores, cuja combinação dos mesmos, irá influenciar
na polaridade da tensão Vout e no ganho estático do conversor, desta
forma dando origem às diversas topologias existentes.
Nas seções seguintes serão apresentadas topologias. Os ga-
nhos estáticos de tensão e as demais características relevantes de
cada conversor também serão mostrados.
1.3.1 Conversor boost
O conversor boost é uma solução convencional em aplicações
que demandam aumento de tensão e não necessitam de isolação entre
fonte e carga. A vantagem do conversor boost é a sua simplicidade,
pois o mesmo possui apenas um capacitor e um indutor como elemen-
tos armazenadores de energia, como pode ser observado na Figura
1.4.
Como neste trabalho busca-se avaliar a capacidade dos con-
versores de elevar a tensão de saída, um fator importante a se avaliar
é o ganho estático dos conversores. O ganho estático do conversor
boost, operando no modo de condução contínua e considerando todos









Figura 1.4 – Conversor Boost.




Sendo d a razão cíclica.
Embora, teoricamente quando a razão cíclica tende à uni-
dade o ganho tende ao infinito. Na prática, as perdas causadas por
elementos parasitas acabam limitando o ganho do conversor. Por
exemplo, se considerando uma resistência (RL) em série com o in-
dutor, o ganho estático no modo de condução contínua passa a ser




Onde R representa a resistência da carga conectada na saída
do conversor.
A Figura 1.5 ilustra a perda do ganho estático do conversor
boost, onde a curva em vermelho representa a característica estática
sem perdas do conversor, e a curva em azul representa a característica
estática do conversor considerando a resistência série do indutor, no
modo de condução contínua.
Desta forma, o conversor boost acaba tornando-se limitado
onde faz-se necessário um alto ganho de tensão. Outro fator impor-
tante a ser observado neste conversor é o fato de que para se obter os
maiores ganhos da estrutura deve ser adotada razão cíclica próxima
de 0,9, o que dificulta as implementações práticas.
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G (d)boost
G (d)boostR








Figura 1.5 – Curva do ganho estática do conversor boost sem perdas
Gboost(d) e considerando a resistência série do indutor
GboostR(d).
1.3.2 Conversor boost com multiplicador
A topologia do conversor boost com multiplicador de tensão
está representada na Figura 1.6. A área hachurada representa o
circuito multiplicador que é composto pelos diodos DM1 e DM2, os
capacitores CM1 e CM2 e o indutor Lr. Percebe-se que o multiplicador














Figura 1.6 – Conversor boost com multiplicador [3].
Quando o interruptor S é bloqueado, o capacitor CM1 carrega
com a tensão igual a tensão de saída do conversor boost convencional.
No instante em que o interruptor é comandado a conduzir, a energia
acumulada em CM1 é parcialmente transferida para o capacitor CM2
até que o mesmo se iguale à tensão do primeiro. Desta forma, a
tensão de saída é duas vezes a tensão do conversor boost.
No entanto, para conseguir duas vezes o ganho do conversor
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boost é necessário acrescentar um número considerável de componen-
tes, acarretando assim em perda de eficiência e aumento de custo.
1.3.3 Conversor boost quadrático
A Figura 1.7 (a) apresenta o conversor boost em cascata. Este
conversor também pode ser visto como dois conversores em série,
tornando-se assim um conversor com dois interruptores controlados
(S1 e S2) que devem receber o mesmo pulso de comando.
Sendo o conversor quadrático a associação em série de dois
conversores boost, seu ganho de tensão é o produto dos ganhos dos





A Figura 1.8 apresenta uma comparação entre os ganhos dos




















Figura 1.7 – (a) boost quadrático com dois interruptores e (b) boost
quadrático com um interruptor.
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elevadas o conversor boost quadrático é capaz de fornecer elevados
ganhos de tensão.
Porém, existe uma desvantagem importante relacionada ao
rendimento para esta topologia. Uma vez que há conversores associa-
dos em série o rendimento total (ηt) será o produto dos rendimentos
individuais de cada conversor (η1) e (η2) como apresentado pela
Equação 1.4.
ηt = η1η2 (1.4)
Por exemplo, se considerar dois conversores com rendimentos
de 90%, algo factível pelas atuais práticas de projeto, o rendimento
total do conversor boost quadrático será de 81%, algo que já representa
um razoável desperdício de energia em algumas aplicações.
Outro inconveniente do conversor boost quadrático é o fato
do mesmo apresentar dois interruptores (S1 e S2), desta forma au-
mentando a complexidade do circuito de acionamento. Porém, de
forma a reverter este problema, é possível rearranjar o circuíto e
substituir o interruptor S1 por um diodo como apresentado na Fi-
gura 1.7 (b). Desta forma, o conversor volta a apresentar apenas um
interruptor e é mantida a mesma característica de ganho estático.
G (d)boost
G (d)boostQ








Figura 1.8 – Comparação entre a curva de ganho estática do conver-
sor boost (Gboost(d)) e boost quadrático (GboostQ(d)).
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1.3.4 Conversor boost com célula de ganho
Em [4] é apresentado uma família de conversores com célula
de ganho baseados no conversor boost. Segundo [4], o conversor boost
com célula de ganho é composto por um conversor boost convencional,













Figura 1.9 – Generalização dos conversores boost com célula de ganho
[4].
Algumas das células de ganho abordados em [4] são apresen-
tadas na Tabela 1.1.
As equações 1.5, 1.6, 1.7, 1.8 e 1.9 representam os ganhos
estáticos dos conversores boost que fazem uso das células de ganho I,
II, III, IV, V respectivamente no modo de condução contínua. Onde























Tabela 1.1 – Células de ganho propostas por [4].
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As características dos ganhos estáticos dos conversores estão
representados na Figura 1.10.
d












Figura 1.10 – Característica de ganho estático para as diferentes
células de ganho.
Desta forma é possível notar que os conversores são capazes
de gerar elevados ganhos de tensão. No entanto, o número de compo-
nentes armazenadores de energia aumenta, e isso acaba contribuindo
para o aumento das perdas. Outra característica que deve ser notada
nas topologias com células de ganho baseadas no conversor boost
é que para potências elevadas tanto o indutor como o interruptor
estarão submetidos a altos esforços de corrente.
1.3.5 Conversor boost com indutores acoplados
O acoplamento magnético dos indutores acoplados pode ser
aproveitado para aumentar o ganho de tensão em conversores cc-cc.
Em [12] é proposto o conversor boost com indutor acoplado mostrado
na Figura 11 com elevado ganho de tensão. O enrolamento secundário
do indutor acoplado opera como uma fonte de tensão em série com a
alimentação. Desta forma, o ganho de tensão pode ser aumentado
através da relação de transformação do indutor acoplado.
O ganho estático do conversor boost com indutor acoplado
é dado pela equação (1.10). Nota-se que o mesmo é dependente da









Figura 1.11 – Conversor boost com indutor acoplado.




No entanto, é necessária a inclusão de um circuito grampea-
dor, que é responsável por dar um caminho à corrente de magneti-
zação no momento em que o interruptor é bloqueado. No bloqueio,
a corrente não cessa instantaneamente e a mesma será aplicada no
enrolamento secundário do indutor, ocasionando um pico de tensão
que pode ser prejudicial ao bom funcionamento do circuito [13]. Ou-
tro inconveniente desta topologia é o elevado esforço de tensão sobre
o diodo.
1.3.6 Conversor boost-flyback
O conversor boost-flyback proposto por [14] é a combinação
equivalente dos conversores boost e flyback. Os conversores compar-
tilham o indutor acoplado e suas respectivas saídas são conectadas
em série, conforme apresentado na Fig. 1.12. Desta forma, o ganho
estático do conversor é a soma das duas parcelas correspondentes ao
ganho do conversor boost e ao conversor flyback como apresentado
na equação (1.11).
GBF (d) =Gboost(d) +Gflyback(d) =
1 +nd
(1−d) (1.11)
Devido à conexão série na saída, o conversor boost-flyback
pode fornecer ganhos elevados de tensão e baixo esforço de tensão nos
semicondutores. O acoplamento fornece um caminho para descarga
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da energia armazenada na indutância sem a adição de circuitos











Figura 1.12 – Conversor boost-flyback.
As qualidades do conversor boost-flyback fazem com que o
mesmo seja utilizado em muitas aplicações. Como apresentado em
[15], devido ao seu elevado ganho de tensão e reduzido estresse nos
semicondutores, o conversor anteriormente citado é utilizado em
aplicações de veículos elétricos. O conversor boost-flyback também
pode ser utilizado em aplicações fotovoltaicas, conforme apresentado
por [16, 17], pois apresenta elevada eficiência e pode ser utilizado
como conversor cc-ca [18].
1.4 ESCOLHA DA TOPOLOGIA
Neste capítulo foram apresentados os seguintes conversores
cc-cc elevadores de tensão: boost, boost com multiplicador, boost
quadrático, boost com célula de ganho, boost com indutor acoplado
e boost-flyback. Para estes conversores apresentou-se uma descrição
sucinta das principais características e sua capacidade de elevação
de tensão.
Através do estudo, observou-se as vantagens e desvantagens
de cada topologia e optou-se pela escolha do conversor boost-flyback.
Tal escolha se justifica pois o mesmo é capaz de fornecer um elevado
ganho de tensão, número reduzido de componentes e alta eficiência.
No entanto, sua aplicação se limita a sistemas de baixa po-
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tência, pois, conforme a potência é elevada, os esforços de corrente na
entrada elevam-se resultando em perdas elevadas nos semicondutores.
Desta forma, também é proposto o estudo da conexão em
interleaved do conversor boost-flyback, com conexão em paralelo na
entrada, e série na saída como apresentado na Figura 1.13, tornando-
se possível dividir as correntes entre os semicondutores, visando
diminuir as perdas, e elevar ainda mais o ganho.
Esta característica é interessante, pois com baixa tensão
de entrada e potências elevadas, como, por exemplo, em veículos



























Figura 1.13 – Conversor boost-flyback com conexão paralela na en-
trada e série na saída.
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1.5 OBJETIVO E METODOLOGIA
Dentro do contexto apresentado na introdução geral, este
trabalho tem como objetivo estudar e desenvolver a topologia pro-
posta que se apresenta como uma solução para elevar o ganho de
tensão no estágio da conversão cc-cc.
A metodologia empregada para a realização do trabalho é
apresentada a seguir:
• Revisão bibliográfica: pesquisa de publicações pertinentes ao
tema em anais de congressos nacionais e internacionais, em
jornais e revistas especializados, bases científicas de dados e em
sites da internet;
• Análise teórica qualitativa: análise do princípio de operação e
das características de ganho estático e de saída;
• Análise teórica quantitativa: análise e obtenção das equações
para o projeto e dimensionamento físico da estrutura;
• Modelagem e projeto da malha de controle: obter as funções
de transferências pertinentes ao conversor e assim projetar
controladores baseados nas mesmas.
• Verificação dos estudos teóricos via simulação numérica: avalia-
ção da operação do conversor em malha fechada nas condições
estudadas na análise teórica;
• Projeto físico do circuito de potência e do circuito de condi-
cionamento de sinal: dimensionamento dos componentes dos
conversores propostos a partir do conhecimento das tecnologias
existentes no mercado;
• Verificação dos estudos teóricos via implementação prática:
comprovação dos estudos teóricos sobre a operação do conversor;
• Conclusões sobre os resultados obtidos;
• Divulgação dos resultados do trabalho: submissão e apresenta-
ção de artigos técnicos em congressos e periódicos nacionais e
internacionais, seminários e defesa pública.
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1.6 ESTRUTURA DA DISSERTAÇÃO
No capítulo 1 foi contextualizado o tema e realizada uma
revisão bibliográfica de topologias de conversores cc-cc elevadores
de tensão não isolados. Também foi apresentada a topologia a ser
estudada neste trabalho.
No capítulo 2 é apresentada uma análise estática da topo-
logia boost-flyback e estendida seus conceitos para a topologia com
interleaved. São apresentados o princípio de operação, característica
de ganho estático e cálculo dos esforços nos semicondutores.
No capítulo 3 são apresentadas as modelagens dos conversores
boost-flyback e boost-flyback com três interleaved. São obtidas as
funções de transferências da corrente de entrada pela razão cíclica e
da tensão de saída pela corrente de entrada. Também são propostas
malhas de controle da corrente de entrada e da tensão de saída
para ambos os conversores. Finalizando o capítulo são apresentados
resultados de simulação das malhas de controle.
No capítulo 4 são apresentados o projeto e dimensionamento
do circuito de potência dos conversores boost-flyback e boost-flyback
com três interleaved. Também é apresentado o projeto dos circuitos
de condicionamento de sinal, comando dos interruptores e projeto
dos controladores.
No capítulo 5 são apresentados e discutidos os resultados
experimentais obtidos.
Por fim, as conclusões gerais sobre o trabalho são apresenta-
das e os possíveis estudos futuros.

Capítulo 2
Análise estática, etapas de
operação e cálculo dos esforços
das topologias
Neste capítulo, apresenta-se o estudo do ganho estático,
das etapas de operação e definição dos esforços para o conversor
Boost-Flyback operando no modo de condução contínua (MCC).
Considera-se aqui MCC, quando a corrente na magnetizante não
chega a zero. Posteriormente a mesma análise será estendida para a
topologia com interleaved.
De forma a tornar a análise dos conversores mais intuitiva,
o indutor acoplado pode ser substituído pelo seu modelo elétrico
equivalente. O indutor acoplado ilustrado na Figura 2.1 (a), assim
como um transformador, pode ser representado pelo modelo em T
da Figura 2.1 (b) apresentado em [19].
Para que o modelo em T seja um equivalente do indutor
acoplado, alguns parâmetros devem ser determinados, tais como a
relação de transformação (n), a indutância de magnetização (Lm),
as indutâncias de dispersão do primário (Lo1) e secundário (Lo2)
do transformador. Estes parâmetros podem ser calculadas pelas
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equações (2.1), (2.2), (2.3) e (2.4), respectivamente, em termos da
indutância própria do primário (L1), própria do secundário (L2) e










Lo1 = L1−Lm (2.3)
Lo2 = L2− Lm
n2
(2.4)
Desconsiderando a indutância de dispersão do primário e
substituindo-se o transformador ideal por fontes controladas de cor-
rente e tensão como apresentado em [20], é possível definir um circuito
elétrico equivalente ao indutor acoplado como ilustrado na Figura
2.1 (c).
Uma vez definido o modelo elétrico equivalente ao indutor
acoplado, é possível então redesenhar o conversor boost-flyback como
apresentado na Figura 2.2.





















































Figura 2.2 – Conversor boost-flyback com modelo de fontes controla-
das.
2.1 ANÁLISE ESTÁTICA DO CONVERSOR BOOST-FLYBACK
2.1.1 Característica ideal de transferência estática do conversor
boost-flyback
Para a análise ideal de transferência de energia, considera-se
todos os componentes livres de perdas e o interruptor S operando
com frequência fixa e razão cíclica variável. Desta forma, o conversor
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boost-flyback apresenta duas etapas de operação, onde as mesmas são
ilustradas na Figura 2.3.
• Primeira etapa [d] (Figura 2.3 (a)): O interruptor está
comandado a conduzir, os diodos DB e DF encontram-se rever-
samente polarizados e os capacitores CB e CF fornecem energia
para a carga Ro;
• Segunda etapa [1−d] (Figura 2.3 (b)): O interruptor está
comandado a bloquear, os diodos DB e DF encontram-se polari-
zados diretamente e a fonte fornece energia para os capacitores
CB e CF e carga Ro.
O ganho estático do conversor boost-flyback pode ser obtido
analisando a forma de onda de tensão no indutor ilustrada pela
Figura 2.3 (c). Sabendo que em regime permanente a tensão média
no indutor deve ser igual a zero em um período de comutação (Ts),
pode-se então escrever as seguintes equações (2.5) e (2.6).
Vind− VCF
n
(1−d) = 0 (2.5)
Vind− (VCB−Vin)(1−d) = 0 (2.6)
Isolando as tensões nos capacitores VCF e VCB resultam
as equações (2.7) e (2.8), que são respectivamente os ganhos dos

















































V /n =V -VCF CB in
(c)
Figura 2.3 – (a) primeira etapa de operação, (b) segunda etapa de
operação e (c) forma de onda de vLm.
Sabendo que a tensão de saída do conversor boost-flyback é
a soma das tensões dos capacitores VCF e VCB, a tensão de saída
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Por fim, o ganho estático do conversor operando no modo
de condução contínua é dado pela equação (2.10), onde a mesma é




2.1.2 Etapas de operação
O conversor boost-flyback não é inédito na literatura, desta
forma, o estudo das suas etapas de operação já foi tema de estudos.
Portanto, a análise das etapas de operação apresentada a seguir é
baseada nos seguintes trabalhos [15], [21] e [22] .
Para um estudo das etapas de operação, será levado em
consideração a indutância de dispersão do secundário, para assim,
calcular os esforços de maneira mais precisa. Com este acréscimo são
geradas mais duas etapas de operação. As etapas são decorrentes da
magnetização e desmagnetização da indutância acrescentada.
Desta forma, a estrutura do conversor boost-flyback que será
levado em conta para a análise das etapas de operação e posterior-
mente para a definição dos esforços está apresentado na Figura 2.4,
assim como os sentidos das correntes e tensões adotados.
A Figura 2.5 ilustra os estados topológicos das etapas de
operação do conversor boost-flyback considerando a indutância de
dispersão no secundário e a Figura 2.7 apresenta as principais formas
do conversor operando no modo de condução contínua. Observa-se
que na primeira e segunda etapas a indutância magnetizante Lm é
magnetizada e nas etapas subsequentes o indutor é desmagnetizado.





































































































Figura 2.5 – Etapas de operação.
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2.1.2.1 Primeira etapa [d1] (Figura 2.5 (a))
Assume-se como condições iniciais: o interruptor S e o diodo
DB encontram-se bloqueados, o diodo DF conduzindo, o valor da
corrente no indutor Lm é ILm(min) e a corrente no indutor Lo2 é a
corrente no indutor Lm refletida ao secundário do transformador, ou
seja ILm(min)/n.
No instante t0, o interruptor S é comandado a conduzir,
assim dando início a primeira etapa de operação, as tensões aplicadas
nos indutores Lm e Lo2 são definidas pelas equações (2.11) e (2.12),
respectivamente.
vLm[d1](t) = Vin (2.11)
vLo2[d1](t) =−(nVin+VCF ) (2.12)
Sabendo-se que as correntes nos indutores são definidas pela
integral da tensão dividida pela sua indutância, pode-se escrever as
equações (2.13) e (2.14) que descrevem o comportamento da corrente













Resolvendo-se as integrais e aplicando as condições iniciais
anteriormente citadas, pode-se escrever as equações (2.15) e (2.16)
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Pela análise do circuito, a corrente na fonte de alimentação
é definida pela equação (2.17).
iin[d1](t) = iLm[d1](t)−nio2[d1](t) (2.17)
As correntes nos semicondutores são exibidas abaixo, a equa-
ção (2.18) define a corrente no interruptor e as equações (2.19) e
(2.20) definem as correntes nos diodos DB e DF .
iS[d1](t) = iin(t) (2.18)
iDB[d1](t) = 0 (2.19)
iDF [d1](t) = io2(t) (2.20)
Tanto o interruptor S como o diodo DF estão conduzindo.
Desta forma, como apresentado nas equações (2.21) e (2.22), a tensão
sobre ambos é nula.
vS[d1](t) = 0 (2.21)
vDF [d1](t) = 0 (2.22)
A tensão sobre o diodo DB é definida pela equação (2.23).
vDB[d1](t) =−VCB (2.23)
A primeira etapa de operação termina quando a corrente no
diodo DF se iguala a zero, assim o diodo deixa de conduzir.
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2.1.2.2 Segunda etapa [d2] (Figura 2.5 (b))
Assume-se como condições iniciais: os diodos DB e DF
encontram-se bloqueados, o interruptor S conduzindo, o valor da
corrente no indutor Lm é ILm(t1) e a corrente no indutor Lo2 é nula.
A segunda etapa de operação inicia no momento em que a corrente
no diodo DF é igual a zero.
No momento em que o diodo bloqueia a tensão sobre o
indutor Lm continua sendo a tensão da fonte Vin. Como não tem
corrente circulando pelo indutor Lo2, a tensão sobre o mesmo é
zero. Sabendo-se as tensões sobre os indutores, pode-se escrever as
equações (2.24) e (2.25) que definem as correntes nos indutores para







io2[d2](t) = 0 (2.25)
Resolvendo-se as equações (2.24) e (2.25) para t= t2, encontram-
se as equações (2.26) e (2.27) que definem o valor das correntes nos




(t2− t1) + ILm(t1) = ILm(max) (2.26)
Io2(t2) = 0 (2.27)
Sabendo-se que a corrente io2 é igual a zero na segunda
etapa, a corrente na fonte de alimentação é definida pela equação
(2.28).
iin[d2](t) = iLm(t) (2.28)
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As equações (2.29), (2.30) e (2.31) definem as correntes no
interruptor e nos diodos.
iS[d2](t) = iin(t) (2.29)
iDB[d2](t) = 0 (2.30)
iDF [d2](t) = 0 (2.31)
Como o interruptor continua a conduzir, a tensão sobre o
mesmo é nula, como descrito na equação (2.32). Ambos os diodos DF
e DB encontram-se bloqueados, e as tensões sobre eles são definidas
pelas equações (2.33) e (2.34), respectivamente.
vS[d2](t) = 0 (2.32)





A segunda etapa de operação termina quando o interruptor
é comandado a bloquear.
2.1.2.3 Terceira etapa [d3] (Figura 2.5 (c))
No momento em que o interruptor bloqueia, dá início à
terceira etapa de operação. Neste momento os diodos são polarizados
diretamente. Instantaneamente o diodo DB assume toda a corrente
que estava circulando pelo interruptor, já que a corrente no diodo
DF tem seu crescimento limitado pela indutância de dispersão Lo2.
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vLo2[d3](t) = (VCB−Vin)n−VCF (2.36)
Sabendo-se as tensões sobre os indutores na terceira etapa,














Obtendo-se a solução das equações (2.37) e (2.38) ao final
da terceira etapa, t = t3, encontram-se as equações (2.39) e (2.40)








(t3− t2) + Io2(t2) (2.40)
A corrente na fonte é definida pela equação (2.41).
iin[d3](t) = iLm[d3](t)−nio2[d3](t) (2.41)
As equações (2.42), (2.43) e (2.44) descrevem as correntes
no interruptor e nos diodos ao decorrer da terceira etapa.
iS[d3](t) = 0 (2.42)
iDB[d3](t) = iin(t) (2.43)
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iDF [d3](t) = io2(t) (2.44)
As tensões no interruptor e nos diodos são definidas pelas
equações (2.45), (2.47) e (2.46).
vS[d3](t) = VCB (2.45)
vDB[d3](t) = 0 (2.46)
vDF [d3](t) = 0 (2.47)
A terceira etapa encerra quando a corrente na magnetizante
é totalmente transferida para o diodo DF , e a corrente no diodo DB
vai a zero.
2.1.2.4 Quarta etapa [d4] (Figura 2.5 (d))
A quarta etapa de operação inicia quando a corrente no
diodo DB vai a zero. Nesta etapa a corrente na indutância Lm é
definida pela equação (2.48).
iLm[d4](t) = nio2[d4](t) (2.48)
Para determinar io2[d4](t) o circuito equivalente da quarta
etapa pode ser redesenhado conforme a Figura 2.6, onde a indutância
magnetizante é refletida ao secundário.
Assim a corrente io2[d4](t) na quarta etapa de operação é





















Figura 2.6 – Circuito equivalente da quarta etapa de operação do
conversor boost-flyback.
Resolvendo-se a equação (2.49) para t = t4 encontra-se a
equação (2.50), que define a corrente na indutância Lo2 ao final da




(t4− t3) + Io2(t3) (2.50)
A corrente na fonte é nula (iin[d4](t) = 0) nesta etapa de
operação. As correntes no interruptor e diodos são definidas pelas
equações (2.51), (2.52) e (2.53).
iS[d4](t) = 0 (2.51)
iDB[d4](t) = 0 (2.52)
iDF [d4](t) = io2[d4](t) (2.53)
As tensões no interruptor e nos diodos são definidas pelas










vDF [d4](t) = 0 (2.56)
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i (t)Lm





















I (t )Lm 3
I (t )/nLm 3
I (t )Lm 1














V /n =V +VCB in CF
V -Vin CB
(V -V )n-VCB in CF
2
V +nV /(L +n L )-Vin CF o2 m CB
Figura 2.7 – Principais formas de onda do conversor boost-flyback
considerando a indutância de dispersão no secundário.
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2.1.3 Definição dos tempos
Com o objetivo de definir os esforços nos semicondutores,
primeiramente é necessário definir os tempos de cada uma das qua-
tro etapas de operação. Os tempos serão definidos em função dos
parâmetros de ondulação de corrente na indutância magnetizante
(∆ILm).
Como apresentado anteriormente pelas equações (2.13) e
(2.24), a derivada de corrente na magnetizante é dada pela razão
entre a tensão da fonte de alimentação e indutância magnetizante
durante as duas primeiras etapas de operação. Desta forma, com
base na Figura 2.8, é possível descrever a equação (2.57) que descreve
a ondulação de corrente na magnetizante.
i (t)Lm








t0 t1 t2 t3 t4





Onde fs é definida como a frequência de comutação.
Uma vez definido o valor da ondulação de corrente é possível
então determinar os valores máximos e mínimos da corrente pelas
equações (2.58) e (2.59), respectivamente, onde a corrente média na
magnetizante (ILm(med)) é definida como um requisito de projeto.









A seguir serão definidas as equações que descrevem os tempos
de cada uma das etapas de operação considerando t0 = 0.
2.1.3.1 Tempo da primeira etapa (t1)
A partir da equação (2.16), aqui repetida na equação (2.60),
que descreve a corrente na indutância Lo2 na primeira etapa de
operação, e fazendo ILo2(t1) = 0, é possível definir a equação (2.61)












2.1.3.2 Tempo da segunda etapa (t2)
Uma vez que o tempo t1 foi definido, pode-se então calcular
a corrente ILm(t1), e desta forma é possível determinar o tempo
necessário para a corrente partir do ponto ILm(t1) até ILm(t2) através
da equação (2.26), aqui repetida na equação (2.62). Desta forma o




(t2− t1) + ILm(t1) = ILm(max) (2.62)
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O tempo t2 também pode ser definido pela equação (2.64),
onde a mesma é obtida pela diferença entre as razões cíclicas d1 e d
da Figura 2.8.
t2 = (d−d1)Ts+ t1 (2.64)
2.1.3.3 Tempo da terceira etapa (t3)
Sabendo-se que no instante t3 a relação entre as correntes
ILm(t3) e ILo2(t3) é dada pela equação (2.65).
ILm(t3) = Io2(t3)n (2.65)
E que através da Figura 2.8 a relação entre os tempos t4 e
t3 pode ser expressa pela equação (2.66).
t4 = (1−d−d3)Ts (2.66)
O tempo da terceira etapa pode ser calculado substituindo
a equação (2.39) na equação (2.50), aqui repetidas pelas equações








(t4− t3) + Io2(t3) (2.68)
Desta forma o tempo t3 pode ser representado pela equação
(2.69).
t3 =
((1−d)TsVCFn− (ILm(max)− ILm(min))(Lmn2 +Lo2))Lm
((Vin−VCB)n+VCF )Lmn+ (Vin−VCB)Lo2 + t2
(2.69)
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2.1.3.4 Tempo da quarta etapa (t4)
Uma vez definido o tempo da terceira etapa, para definir o
tempo da quarta etapa basta fazer uso da equação (2.66).
2.1.4 Definição dos esforços de corrente
Uma vez que foram definidos os tempos de comutação e as
equações que descrevem o comportamento das correntes do conversor
Boost-Flyback, é possível então determinar seus valores médio e
eficazes.
2.1.4.1 Valor médio e eficaz da corrente na indutância magnetizante
Para o cálculo do valor médio da corrente na indutância
magnetizante, são consideradas as equações (2.13), (2.24), (2.37) e
(2.48), que descrevem o comportamento da corrente em um período
de comutação. Desta forma, realizando-se a soma das integrais das
equações mencionadas anteriormente em um período de comutação,
pode-se então escrever a equação (2.70), que define o valor da corrente























De maneira semelhante, o valor eficaz da corrente na mag-
netizante pode ser definida como a raiz da soma quadrática das
integrais das equações (2.13), (2.24), (2.37) e (2.48) em seus respec-
tivos intervalos em um período de comutação. Portanto, o valor da
corrente eficaz na magnetizante pode ser representada pela equação
























2.1.4.2 Valor médio e eficaz da corrente na fonte
Os valores médio e eficaz da corrente na fonte podem ser
determinadas de maneira semelhante aos valores médio e eficaz apre-
sentadas anteriormente para o cálculo das correntes na magnetizante.
Desta forma, para o cálculo dos valores médio e eficaz da corrente
na fonte são consideradas as equações (2.17), (2.28) e (2.41) que des-
crevem o comportamento da corrente em um período de comutação.
A equação (2.72) representa o valor médio da corrente na





































2.1.4.3 Valor médio e eficaz da corrente nos semicondutores
Estendendo-se as análises anteriores para a obtenção das
equações que descrevem as correntes nos semicondutores, é possível
78
Capítulo 2. Análise estática, etapas de operação e cálculo dos esforços das
topologias
escrever as equações (2.74), (2.75) e (2.76) que correspondem aos



































E as equações (2.77), (2.78) e (2.79) que descrevem os valores






































2.2 BOOST-FLYBACK COM 3 INTERLEAVED
Com o objetivo de dividir os esforços de corrente nos se-
micondutores e de elevar o ganho de tensão do conversor, pode-se
então conectar três conversores boost-flyback em interleaved como
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apresentado na Figura 2.9. Desta forma as entradas são conectadas
em paralelo, dividindo as correntes, e as saídas em série elevando o
ganho.
Para reduzir a ondulação de corrente na fonte de alimentação
será adotado que os interruptores S1, S2 e S3 serão comandados com
a mesma razão cíclica mas defasadas em 120◦. Desta forma, como
a corrente de entrada (Iin) é a soma das correntes em cada um dos
indutores acoplados L1, L2 e L3, é possível diminuir consideravel-
mente a ondulação de corrente na fonte, como pode ser observado na
Figura 2.10 (a), percebe-se que frequência passa a ser a frequência
de comutação multiplicada por três.
A ondulação de corrente da fonte de alimentação ainda pode
ser reduzida apenas ajustando o ponto de operação onde a soma das
correntes dos indutores acoplados resulte em uma corrente pratica-
mente sem ondulações. A Figura 2.10 (b) apresenta o comportamento
das correntes no ponto de operação onde a rezão cíclica é igual a
2/3, percebe-se assim, que para este ponto de operação a corrente
na fonte de alimentação não apresenta mais ondulações.
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Figura 2.9 – Conversor Boost-Flyback com 3 interleaved.















































Figura 2.10 – Etapas de operação.
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2.2.1 Característica ideal de transferência estática do conversor
boost-flyback com 3 interleaved
Com o objetivo de simplificar a análise do conversor boost-
flyback com três interleaved, os indutores acoplados serão substituídos
pelos seus modelos elétricos equivalentes, como já apresentado para
o conversor sem interleaved. Desta forma, a Figura 2.11 representa o
conversor boost-flyback com três interleaved com o modelo elétrico





































Figura 2.11 – Conversor Boost-Flyback com 3 interleaved com modelo
de fontes controladas.
Para encontrar o ganho estático do conversor boost-flyback
com 3 interleaved, consideram-se todos os componentes livres de
perdas e os interruptores operando com frequência fixa e razão cíclica
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variável, desta forma a topologia com três interleaved apresenta seis
etapas de operação.
• Primeira etapa [d1] (Figura 2.12): Os interruptores S1 e
S3 estão comandados a conduzir e S2 encontra-se bloqueado,
os diodos DB1, DB3, DF1, DF3 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB2 e DF2 estão conduzindo. Desta
forma, os capacitores CB e CF2 são carregados, e os capacitores





































Figura 2.12 – Primeira etapa de operação do conversor Boost-Flyback
com 3 interleaved.
• Segunda etapa [d2] (Figura 2.13): O interruptor S1 está
comandado a conduzir e os interruptores S2 e S3 bloqueados,
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os diodos DB1 e DF1 encontram-se reversamente polarizados e
os diodos DB2, DB3 DF2 e DF3 estão conduzindo. Desta forma,
os capacitores CB , CF2 e CF3 são carregados e CF1 descarrega





































Figura 2.13 – segunda etapa de operação do conversor Boost-Flyback
com 3 interleaved.
• Terceira etapa [d3] (Figura 2.14): Os interruptores S1 e
S2 estão comandados a conduzir e S3 encontra-se bloqueado,
os diodos DB1, DB2, DF1, DF2 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB3 e DF3 estão conduzindo. Desta
forma, os capacitores CB e CF3 são carregados, e os capacitores
CF1 e CF2 são descarregados fornecendo energia para a carga;





































Figura 2.14 – Terceira etapa de operação do conversor Boost-Flyback
com 3 interleaved.
• Quarta etapa [d4] (Figura 2.15): O interruptor S2 está
comandado a conduzir e os interruptores S1 e S3 bloqueados,
os diodos DB2 e DF2 encontram-se reversamente polarizados e
os diodos DB1, DB3 DF1 e DF3 estão conduzindo. Desta forma,
os capacitores CB , CF1 e CF3 são carregados e CF2 descarrega
fornecendo energia para a carga;
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Figura 2.15 – quarta etapa de operação do conversor Boost-Flyback
com 3 interleaved.
• Quinta etapa [d5] (Figura 2.16): Os interruptores S2 e
S3 estão comandados a conduzir e S1 encontra-se bloqueado,
os diodos DB2, DB3, DF2, DF3 encontram-se reversamente
polarizados e os diodos DB1 e DF1 estão conduzindo. Desta
forma, os capacitores CB e CF1 são carregados, e os capacitores
CF2 e CF3 são descarregados fornecendo energia para a carga;





































Figura 2.16 – Quinta etapa de operação do conversor Boost-Flyback
com 3 interleaved.
• Sexta etapa [d6] (Figura 2.17): O interruptor S3 está co-
mandado a conduzir e os interruptores S1 e S2 bloqueados, os
diodos DB3 e DF3 encontram-se reversamente polarizados e os
diodos DB1, DB2 DF1 e DF2 estão conduzindo. Desta forma,
os capacitores CB , CF1 e CF2 são carregados e CF3 descarrega
fornecendo energia para a carga;
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Figura 2.17 – Sexta etapa de operação do conversor Boost-Flyback
com 3 interleaved.
O ganho estático do conversor pode ser obtido através da
análise das formas de onda das tensões sobre os indutores Lm1, Lm2
e Lm3 que estão apresentadas na Figura 2.18.
Sabendo-se que em regime permanente a tensão média sobre
os indutores deve ser igual a zero em um período de comutação,
pode-se então através das formas de onda da Figura 2.18, escrever
as equações (2.80), (2.81), (2.82) e (2.83).
Vind− VCF1
n
(1−d) = 0 (2.80)













V /n =V -VCF1 CB in
V /n =V -VCF2 CB in

















(1−d) = 0 (2.81)
Vind− VCF3
n
(1−d) = 0 (2.82)
Vind− (VCB−Vin)(1−d) = 0 (2.83)
Isolando as tensões nos capacitores VCF1, VCF2, VCF3 e VCB
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Sabendo-se que a tensão de saída do conversor boost-flyback
com três interleaved é a soma das tensões dos capacitores, assim a









2.2.2 Definição dos esforços do conversor boost-blyback com três
interleaved
Da mesma maneira como para o conversor boost-flyback,
agora será levada em consideração as indutâncias de dispersão dos
enrolamentos secundários dos indutores acoplados. Portanto, o cir-
cuito que será analisado está ilustrado na Figura 2.19.
Devido ao fato do conversor da Figura 2.19 ser a associação
de três conversores boost-flyback, onde os estágios de entrada são
conectados em paralelo e as saídas em série, isso faz com que os três
conversores operem de maneira independente um do outro. Desta








































Figura 2.19 – Conversor Boost-Flyback com 3 interleaved considerando
as dispersões dos enrolamentos secundários.
forma, cada conversor tem o mesmo princípio de operação apresentado
na seção 2.1.2, assim como apresentado na Figura 2.20. As formas
de onda de cada um dos conversores são iguais apenas defasadas em
120◦.
Com isso é possível afirmar que os esforços de corrente e
tensão em todos os semicondutores são os mesmos apresentados
anteriormente na seção 2.1.4 para o conversor boost-flyback sem
interleaved.
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I (t )Lm 3
I (t )/nLm 3
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V /n =V -VCF in CB
V -Vin CB
(V -V )n-VCB in CF
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t0 t1 t2t3 t4
Figura 2.20 – Principais formas de onda do conversor Boost-Flyback
com 3 interleaved.
2.3 BOOST-FLYBACK COM N INTERLEAVED
Estendendo-se os conceitos apresentados anteriormente, o
conversor boost-flyback pode ser conectado com um número N de
interleaved, como está representado na Figura 2.21, assim propiciando
um ganho elevado e dividindo os esforços nos semicondutores.
Sabendo-se que a tensão de saída é dada pela soma das
tensões sobre os capacitores, desta forma o ganho do conversor para



































Figura 2.21 – Conversor boost-flyback conectado com N interleaved.




Como mostrado para o caso com 3 interleaved, os esforços de
tensão e corrente não depende do número de conversores conectados,
desta foma para a definição dos mesmos pode ser considerada a




3.1 MODELAGEM DO CONVERSOR BOOST-FLYBACK
Com o objetivo de obter a função de transferência da planta
do conversor em análise, será feita a modelagem em pequenos sinais
do conversor boost-flyback. Com o propósito de simplificar a análise
do circuito, são assumidas características ideais de corrente e tensão
nos semicondutores, e o indutor acoplado é substituído pelo seu
modelo elétrico equivalente sem dispersão.
Analisando as etapas de operação do conversor apresenta-
das na seção 2.1.1, as principais formas de onda do conversor são
representadas conforme Figura 3.1.
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i (t) S Ts
v (t) DB Ts
v (t) DF Ts
Figura 3.1 – Principais formas de onda do conversor boost-flyback
utilizadas na modelagem.
O valor médio quase instantâneo da corrente em um período
de comutação no interruptor é definida pela equação (3.1), e os
valores médios quase instantâneos em um período de comutação das
tensões nos diodos são definidas pelas equações (3.2) e (3.3).
〈iS(t)〉Ts = iLm(t)d(t) (3.1)
〈vDB(t)〉Ts =−vCB(t)(d(t)) (3.2)
〈vDF (t)〉Ts =−(vCF (t) +nvin(t))(d(t)) (3.3)
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Desta forma, conforme apresentado em [20], é possível obter
o modelo médio de grandes sinais ao substituir o interruptor por
uma fonte de corrente e os diodos por fontes de tensões controladas,
onde os valores das fontes correspondem aos valores médios quase
instantâneos calculados anteriormente. A Figura 3.2 apresenta o













i  S Ts
v  DB Ts
v  DF Ts
v  CF Ts
v  CB Ts
Figura 3.2 – Modelo médio de grandes sinais do conversor boost-
flyback.
Com o objetivo de validar o modelo médio de grandes sinais,
pode ser realizada uma simulação comparando o circuito comutado
com o modelo apresentado anteriormente. Para a validação por
simulação, tanto o circuito comutado como o modelo foram simulados
até atingirem o regime permanente. No tempo t= 0,2 s foi alterado
o ponto de operação, para assim verificar se o modelo corresponde
ao circuito comutado.
A Figura 3.3 apresenta o resultado da simulação. Percebe-se
que o modelo de grandes sinais tem o mesmo comportamento do
circuito comutado, assim validando o modelo obtido.















i  [A]S Ts 
v  [V]CF Ts 
v  [V]CB Ts 
 [V]
 [A]
Figura 3.3 – Validação do modelo médio de grandes sinais do con-
versor boost-flyback.
3.1.1 Linearização e perturbação
Elementos não lineares são comuns em aplicações de eletrô-
nica de potência, no entanto, circuitos não lineares são difíceis de
serem analisados e modelados. Desta forma é interessante fazer uso
de aproximações para linearizar esses circuitos e assim simplificar as
análises. Uma técnica de linearização permite linearizar o circuito
em um determinado ponto de operação.
Um exemplo desta técnica de linearização é apresentada na
Figura 3.4, onde a tensão de saída é linearizada em função da razão
cíclica em um ponto de operação. Se uma variação na tensão de saída,
gerada por uma perturbação na razão cíclica D, for suficientemente
menor que seus valores no ponto de operação, satisfazendo as equações
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(3.4) e (3.5).
|d˜|  |D| (3.4)
|v˜out|  |Vout| (3.5)
Pode-se afirmar que, para este caso, a relação entre a tensão
de saída e a razão cíclica é linear, como apresentado na equação
(3.6).


















Figura 3.4 – Linearização em um ponto de operação.
As equações (3.1), (3.2) e (3.3) que descrevem os valores
médios quase instantâneos de corrente no interruptor e tensão nos
diodos do conversor boost-flyback, são equações não lineares, pois
envolvem multiplicações de grandezas variantes no tempo. Boa parte
das técnicas para análise de circuito, tais como transformada de
Laplace e métodos no domínio da frequência, são não usuais em
sistemas não lineares. Desta forma, as equações serão linearizadas
para assim construir o modelo ca de pequenos sinais do conversor
boost-flyback.
Portanto, para realizar a modelagem será assumido que os
valores médios quase instantâneos, da corrente no indutor, as tensões
100 Capítulo 3. Modelagem e Controle
nos capacitores e diodos, mais a razão cíclica são uma combinação
dos valores cc no ponto de operação a ser linearizado, mais uma
pequena parcela ca como apresentado nas equações (3.7) a (3.14).
〈iS(t)〉Ts = IS + i˜S(t) (3.7)
〈vDB(t)〉Ts = VDB + v˜DB(t) (3.8)
〈vDF (t)〉Ts = VDF + v˜DF (t) (3.9)
iLm(t) = ILm+ i˜Lm(t) (3.10)
vCB(t) = VCB + v˜CB(t) (3.11)
vCF (t) = VCF + v˜CF (t) (3.12)
vin(t) = Vin+ v˜in(t) (3.13)
d(t)Ts =D+ d˜(t) (3.14)
Onde X é a variável em regime permanente e x˜(t) é a per-
turbação da variável X.
Assumindo-se que a parcela ca é muito menor que a parcela
cc, de forma que as equações (3.15) a (3.22) sejam válidas.
|˜iS(t)|  |IS | (3.15)
|v˜DB(t)|  |VDB | (3.16)
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|v˜DF (t)|  |VDF | (3.17)
|˜iLm(t)|  |ILm| (3.18)
|v˜CB(t)|  |VCB | (3.19)
|v˜CF (t)|  |VCF | (3.20)
|v˜in(t)|  |Vin| (3.21)
|d˜(t)|  |D| (3.22)
Desta forma se torna possível linearizar as equações (3.1),
(3.2) e (3.3), aqui repetidas nas equações (3.23), (3.24) e (3.25), e
assim obter o modelo ca de pequenos sinais.
〈iS(t)〉Ts = iLm(t)d(t) (3.23)
〈vDB(t)〉Ts =−vCB(t)(d(t)) (3.24)
〈vDF (t)〉Ts =−(vCF (t) +nvin(t))(d(t)) (3.25)
Substituindo-se as equações (3.7) e (3.10) na equação (3.23)
obtém-se a equação (3.26).
IS + i˜S(t) = [ILm+ i˜Lm(t)][D+ d˜(t)] (3.26)
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+ i˜S(t)︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca
= ILmD︸ ︷︷ ︸
cc
+ i˜Lm(t)D+ ILmd˜(t)︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca
+ i˜Lm(t)d˜(t)︸ ︷︷ ︸
2a ordem ca
(3.27)
Separando-se os termos cc e ca em equações, pode-se escrever
a equação (3.28) que representa a corrente no interruptor no ponto
de operação, e também a equação (3.29) linear que representa a
variação de pequenos sinais da corrente no interruptor. O termo ca
de segunda ordem é não linear, no entanto, é muito menor que o
termo ca de primeira ordem, assim pode ser desconsiderado devido a
sua baixa influência.
IS = ILmD (3.28)
i˜S(t) = i˜Lm(t)D+ ILmd˜(t) (3.29)
Seguindo o mesmo procedimento para as tensões nos diodos,
substituindo-se as equações (3.8) e (3.11) na equação (3.24) pode-se
escrever a equação (3.30), e substituindo as equações (3.9), (3.12) e
(3.13) obtém-se a equação (3.31).
VDB + v˜DB(t) =−[VCB + v˜CB(t)][D+ d˜(t)] (3.30)
VDF + v˜DF (t) =−{VCF + v˜CF (t)+n[Vin+ v˜in(t)]}[D+ d˜(t)] (3.31)
Separando-se os termos, pode-se escrever as equações (3.32)
e (3.33), considerando que a tensão de entrada não tem variação, ou
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− (v˜CBD+VCB d˜︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca







=−(VCF +nVin)D︸ ︷︷ ︸
cc
− [v˜CFD+ (VCB +nVin)d˜︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca
]
+ v˜CF d˜︸ ︷︷ ︸
2a ordem ca
(3.33)
Separando-se as equações em parte cc e parte ca, e descon-
siderando as parcelas ca de segunda ordem, é possível escrever as
equações (3.34) e (3.35) que descrevem as tensões no ponto de ope-
ração dos diodos VDB e VDF , respectivamente, e as equações (3.36)
e (3.37) que referem-se às variações de pequenos sinais dos diodos.
VDB =−VCBD (3.34)
VDF =−(VCF +nVin)D (3.35)
v˜DB(t) =−v˜CB(t)D−VCB d˜(t) (3.36)
v˜DF (t) =−v˜CF (t)D− (VCF +nVin)d˜(t) (3.37)
Após realizadas as linearizações é possível, a partir do modelo
médio de grandes sinais da Figura 3.2, obter o modelo médio de
grandes sinais linearizado da Figura 3.5 (a).
O modelo médio de grandes sinais linearizado pode ser divi-
dido no modelo cc de grandes sinais da Figura 3.5 (b) e no modelo
ca de pequenos sinais da Figura 3.5 (c).
























































Figura 3.5 – (a) modelo médio de grandes sinais linearizado, (b)
modelo cc de grandes sinais e (c) modelo ca de pequenos
sinais.
O modelo ca de pequenos sinais da Figura 3.5 (c) pode ser
agora solucionado utilizando técnicas convencionais de análise de
circuitos lineares. A seguir, na subseção 3.1.2, será obtida a função
de transferência da corrente de entrada pela razão cíclica.
3.1.2 Obtenção da função de transferência da corrente de entrada
pela razão cíclica i˜in/d˜.
Uma vez obtido o modelo ca de pequenos sinais do conversor
boost-flyback, pode-se então solucionar o circuito de forma a obter a
função de transferência da corrente do entrada i˜in pela razão cíclica
d˜.
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As equações do circuito serão transformadas do domínio do
tempo para o domínio da frequência fazendo uso da transformada
de Laplace, conforme apresentado nas equações (3.38) a (3.43).
i˜S(t) = i˜Lm(t)D+ ILmd˜(t)
L→
i˜S(s) = i˜Lm(s)D+ ILmd˜(s)
(3.38)
v˜DB(t) =−v˜CB(t)D−VCB d˜(t) L→
v˜DB(s) =−v˜CB(s)D−VCB d˜(s)
(3.39)
v˜DF (t) =−v˜CB(t)D− (VCB +nVin)d˜(t) L→



















L→ v˜CF (s) = i˜CF (s)
sCF
(3.43)
O modelo ca de pequenos sinais é repetido na Figura 3.6, onde
os nós e as malhas utilizados na solução do circuíto são destacados
de modo a facilitar o entendimento.



































Figura 3.6 – Modelo de pequenos sinais utilizado na solução.
Aplicando-se a lei das malhas na malha 1, pode-se escrever
a equação (3.44).
nv˜Lm(s) + v˜DF (s) + v˜CF (s) = 0 (3.44)
Substituindo-se as equações (3.41), (3.40) e (3.43) na equação
(3.44) obtém-se a equação (3.45).
nsLmi˜Lm(s)− i˜CF (s)
sCF
D− (VCF +nVin)d˜(s) + i˜CF (s)
sCF
= 0 (3.45)
Isolando i˜CF (s) na equação (3.45) pode-se escrever a equação
(3.46), que representa a corrente de pequenos sinais no capacitor CF






Resolvendo a malha 2, pode-se escrever a equação (3.47).
v˜Lm(s) + v˜DB(s) + v˜CB(s) = 0 (3.47)
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Substituindo as equações( 3.41), (3.39) e (3.42) na equação
(3.47) obtém-se a equação (3.48).
sLmi˜Lm(s)− i˜CB(s)
sCB
D−VCB d˜(s) + i˜CB(s)
sCB
= 0 (3.48)
Isolando i˜CB(s) na equação (3.48) pode-se escrever a equação
(3.49), que representa a corrente de pequenos sinais no capacitor CB






Resolvendo a malha 3, pode-se escrever a equação (3.50).
v˜o(s)− v˜CB(s)− v˜CF (s) = 0 (3.50)
Aplicando a lei de Ohm e substituindo as equações (3.42) e






Isolando a corrente i˜o(s), obtém-se a equação (3.52) para a







A corrente i˜2(s) pode ser definida fazendo-se a soma das
correntes no nó 1 pela equação (3.53).
i˜2(s) = i˜CF (s) + i˜o(s) (3.53)
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As equações (3.54) e (3.55) correspondem aos nós 2 e 3,
respectivamente.
i˜in(s) = i˜S(s) + i˜CB(s) + i˜o(s) (3.54)
i˜in(s) = i˜Lm(s)−ni˜2(s) (3.55)
Igualando as equações (3.54) e (3.55) e substituindo i˜S(s)
pela equação (3.38), pode-se escrever a equação (3.56).
i˜Lm(s)D+ ILmd˜(s) + i˜CB(s) + i˜o(s) = i˜Lm(s)−ni˜2(s) (3.56)
Isolando a corrente de pequenos sinais no indutor i˜Lm(s) na
equação (3.56), encontra-se a equação (3.57).
i˜Lm(s) =
ILmd˜(s) + i˜CB(s) + i˜o(s) +ni˜2(s)
1−D (3.57)
As equações (3.46), (3.49), (3.52), (3.53), (3.55) e (3.57),
juntas, formam um sistema de sexta ordem apresentado na equação


















i˜2(s) = i˜CF (s) + i˜o(s)
i˜in(s) = i˜Lm(s)−ni˜2(s)
i˜Lm(s) =
ILmd˜(s) + i˜CB(s) + i˜o(s) +ni˜2(s)
1−D
(3.58)
Resolvendo o sistema de equação, encontra-se que a corrente
i˜in(s) é definida pela equação (3.59).
i˜in(s) =
a2s2 +a1s+a0
b2s2 + b1s+ b0
d˜(s) (3.59)
As constantes a2, a1, a0, b2, b1, e b0 são definidas pela




+n(CB +CF )(nVin−nVCB +VCF )]
a1 =Ro(D−1)[(nVin+VCF )CFDn
+CBVCB ] + ILm(avg)n(D−1)(n+ 1)
a0 = (nVin+VCB +VCF )(D2n−Dn .
+D−1) + ILm(avg)Ro(2D−D2−1)
b2 = LmRo(CFn2 +CB)(D−1)
b1 = Lm(n2 + 2n+ 1)(D−1)
b0 =Ro(D2−2D+ 1)(D−1)
(3.60)
Dividindo ambos os lados da equação (3.59) por d˜(s) encontra-
se assim a função de transferência da corrente de entrada pela razão






b2s2 + b1s+ b0
(3.61)
Para validar a função de transferência obtida é comparado o
diagrama de bode do modelo com o diagrama de bode do circuito
comutado. A Figura 3.7 apresenta a comparação anteriormente men-
cionada. Nota-se que o modelo ca de pequenos sinais corresponde ao
conversor modelado.
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Figura 3.7 – Validação da função de transferência de corrente do
conversor boost-flyback.
3.1.3 Obtenção da função de transferência da tensão de saída pela
razão cíclica v˜out/d˜.
Para se obter a função de transferência da tensão de saída
pela razão cíclica, primeiramente deve-se resolver o sistema de equa-
ções (3.58) de forma a obter a corrente de saída. Com isso, aplicando-
se a lei de Ohm é possível escrever a equação (3.62) que representa a





Onde as constantes c1, c0, d2, d1, e d0 são descritas pela




c0 =−Ro(nVin+VCB +VCF )(D−1)2
d2 = LmRo(CFn2 +CB)(D−1)
d1 = Lm(n2 + 2n+ 1)(D−1)
d0 =Ro(D2−2D+ 1)(D−1)
(3.63)
Por fim, dividindo ambos os lados da equação (3.62) por
d˜(s) encontra-se assim a equação (3.64) que representa a função de







A validação da função de transferência pode ser comprovada
pela Figura 3.8, onde a função de transferência da tensão de saída
também corresponde ao conversor modelado.


























~Modelo ca de pequenos sinais vout
Circuito comutado
Figura 3.8 – Validação da função de transferência de tensão do con-
versor boost-flyback.
3.1.4 Projeto da malha de controle de corrente
A malha de controle implementada está representada no
diagrama de blocos da Figura 3.9. Como a corrente na entrada é
pulsada, faz-se necessária a utilização de filtro na leitura de corrente,
para assim poder compará-la com a referência. O bloco FTfi(s)
representa o filtro do sinal oriundo do sensor de corrente.
C (s)i








Figura 3.9 – Diagrama de blocos da malha de controle de corrente.
O projeto do controlador será realizado utilizando-se o mé-
todo de análise em frequência. Na seção 4.5 são apresentados mais
detalhes do método de projeto.
Escolheu-se o controlador proporcional integral (PI) para o
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projeto do controle de corrente do conversor boost-flybak. Essa escolha
se justifica uma vez que se deseja erro nulo a degrau (integrador),
rastreamento de referência e rejeição de ruído (ganho proporcional).






3.1.4.1 Resultados de simulação do controle de corrente
Com o objetivo de avaliar o comportamento dinâmico do
controle, optou-se por realizar uma simulação variando a carga em
25% e depois retornando para o valor inicial, o circuito de simulação




















Figura 3.10 – Circuito empregado para a simulação da ação do con-
trole de corrente.
Os parâmetros do circuito de simulação estão resumidos na
Tabela 3.1.
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Tabela 3.1 – Parâmetros utilizados na simulação
fs 50 kHz Frequência de comutação
M 193 µH Indutância mútua
L1 193,2 µH Indutância própria do primário
L2 193,2 µH Indutância própria do secundário
Ro 150 Ω Resistência de Carga
CF 20 µF Capacitor da saída Flyback
CB 20 µF Capacitor da saída Boost
Iinref 10 A Corrente de referência do controle
Vin 48 V Tensão da fonte de alimentação
Vout 220 V Tensão de saída
Os requisitos de controle considerados para o projeto de
controle estão descritos na Tabela 3.2.
Tabela 3.2 – Requisitos de controle.
fci 2,5 kHz Frequência de corte do controlador
M∅i 70◦ Margem de fase
kPWM 1 Ganho do modulador PWM
ki 0,001 Ganho do sensor de corrente
O ganho e a frequência do zero do controlador obtidos
para os requisitos anteriormente citados foram, kci = 0,03 e wzi =
1,07 105 rad/s.
Os resultados obtidos, conforme Figura 3.11, validam a es-
tratégia de controle.
Ao se analisar os resultados de simulação, permite-se verificar
que no momento t= 20 ms, quando é aplicado um degrau de carga
de 25 %, a variação na corrente foi comportada apresentando uma
corrente máxima durante a transição de 10,3 A, equivalente a um
sobressinal de 3 %. O tempo de resposta foi de aproximadamente
3 ms e o sinal de controle VC respondeu de forma satisfatória sem
saturação, conforme é possível de observar na mesma figura. O mesmo
acontece no tempo t = 30 ms, onde a carga voltou para seu valor
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Figura 3.11 – Resultados de simulação da estratégia de controle de
corrente.
inicial. Neste caso o valor médio da corrente atingiu 9,65 A, o que
representa uma variação de aproximadamente 3,5 % .
3.1.5 Projeto da malha de controle de tensão de saída
A malha de controle da tensão de saída está representada no
diagrama de blocos da Figura 3.12, onde a área sombreada representa
a malha de controle de corrente apresentada anteriormente.
Para o projeto do controlador de tensão também se utilizou














Figura 3.12 – Diagrama de blocos da malha de controle de tensão.
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3.1.5.1 Resultados de simulação do controle de tensão
Para validar o controle de tensão foi montado o circuito de
simulação da Figura 3.13, onde também foi realizada uma variação



























Figura 3.13 – Circuito empregado para a simulação da ação do con-
trole de tensão.
Os requisitos do controle de tensão considerados para o
projeto do controlador estão descritos na Tabela 3.3.
Tabela 3.3 – Requisitos de controle.
fcv 250 Hz Frequência de corte do controlador
M∅v 80◦ Margem de fase
kv 0,01 Ganho do sensor de tensão
O ganho e a frequência do zero do controlador obtidos
para os requisitos anteriormente citados foram kcv = 0,007 e wzv =
1,07 103 rad/s.
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Os resultados obtidos, conforme Figura 3.14, validam a es-
tratégia de controle.
V (V)refV (V)out












16   20 24 28 32 36
Figura 3.14 – Resultados de simulação da estratégia de controle de
tensão.
Ao se analisar os resultados de simulação, permite-se verificar
que no momento t= 20 ms, quando é aplicado um degrau de carga
de 75 %, a variação da tensão foi comportada apresentando uma
tensão minima de 209 V , equivalente a um sobressinal de 5 %. O
tempo de resposta foi de aproximadamente 4 ms. Nota-se também
que a corrente respondeu de forma satisfatória. No tempo t= 30 ms,
a carga voltou para seu valor inicial, neste caso, a tensão apresentou
um sobressinal de 5,5 %, que representa um valor de pico igual a 232
V .
3.2 MODELAGEM DO CONVERSOR BOOST-FLYBACK COM
3 INTERLEAVED
Para a obtenção da função de transferência da planta do
conversor boost-blyback com três interleaved, será feita a modela-
gem em pequenos sinais, assim como para o conversor boost-flyback.
Desta forma, serão adotadas as mesmas simplificações para análise
do circuito, que são características ideais de corrente e tensão nos
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semicondutores, e o indutor acoplado é substituído pelo seu modelo
elétrico equivalente sem dispersão.
Analisando as etapas de operação do conversor apresentadas
na seção 2.2.1, as principais formas de onda do conversor são repre-
sentadas conforme Figura 3.15. Nota-se que as formas de onda em
cada conversor boost-flyback são as mesmas, apenas defasadas em
120◦.
i (t)Lm1 i (t)Lm2 i (t)Lm3
i (t)1 i (t)2 i (t)3




0 0 01-d 1-d
TS TSt t
v (t)Lm1 v (t)Lm2 v (t)Lm3
0 0 0
v (t)DB1 v (t)DB2 v (t)DB3
v (t)DF1 v (t)DF2 v (t)DF3




V /n =V -VCFN CBN in
TS t
ILmN(med)






i (t) S Ts
v (t) DBN Ts
v (t) DFN Ts
Figura 3.15 – Principais formas de onda do conversor boost-flyback
com três interleaved utilizadas na modelagem.
O valor médio quase instantâneo da correntes em um período
de comutação nos interruptores são definidas pelas equações (3.66),
(3.67) e (3.68), o valor médio quase instantâneo da tensão em um
período de comutação nos diodos são definidas pelas equações (3.69)
a (3.74).
〈iS1(t)〉Ts = iLm1(t)d(t) (3.66)
〈iS2(t)〉Ts = iLm2(t)d(t) (3.67)
〈iS3(t)〉Ts = iLm3(t)d(t) (3.68)




〈vDF1(t)〉Ts =−(vCF1(t) +nvin(t))(d(t)) (3.72)
〈vDF2(t)〉Ts =−(vCF2(t) +nvin(t))(d(t)) (3.73)
〈vDF3(t)〉Ts =−(vCF3(t) +nvin(t))(d(t)) (3.74)
Desta forma é possível obter o modelo médio de grandes
sinais do conversor boost-flyback com três interleaved, tal modelo é
representado pela Figura 3.16.


































v  DF2 Ts
v  DF1 Ts
v  DB1 Ts
v  DB2 Ts
v  DB3 Ts
i  S1 Ts i  S2 Ts i  S3 Ts
Figura 3.16 – Modelo médio de grandes sinais do conversor boost-
flyback com três interleaved.
Para validar o modelo médio de grandes sinais (MMGS)
obtido, foi realizada uma simulação e comparado o comportamento
dinâmico do MMGS com o circuito comutado, onde, no tempo de
20 ms, é alterada a razão cíclica de 0,6 para 0,65. As Figuras 3.17 e
3.18 correspondem ao resultado da simulação anteriormente citada.
Nota-se que tanto para as tensões nos capacitores, Figura 3.17, como
para as correntes nas indutâncias, Figura 3.18, o MMGS corres-
ponde, com muita fidelidade, ao circuito comutado, assim validando
a abordagem adotada.























v  [V]CF3 Ts 
v  [V]CF2 Ts 
v  [V]CF1 Ts 
v  [V]CB Ts 
Figura 3.17 – Resultados de simulação para validação da estratégia
de controle.





















Figura 3.18 – Resultados de simulação para validação da estratégia
de controle.
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3.2.1 Linearização e perturbação
Será utilizada a mesma técnica de linearização apresentada
na seção 3.1.1. Desta forma, para se realizar a modelagem será
assumido que os valores médios quase instantâneos, das correntes,
das tensões e da razão cíclica são uma combinação dos valores cc no
ponto de operação a ser linearizado, mais uma pequena parcela ca
como apresentado nas equações (3.75) a (3.92).
〈iS1(t)〉Ts = IS1 + i˜S1(t) (3.75)
〈iS2(t)〉Ts = IS2 + i˜S2(t) (3.76)
〈iS3(t)〉Ts = IS3 + i˜S3(t) (3.77)
〈vDB1(t)〉Ts = VDB1 + v˜DB1(t) (3.78)
〈vDB2(t)〉Ts = VDB2 + v˜DB2(t) (3.79)
〈vDB3(t)〉Ts = VDB3 + v˜DB3(t) (3.80)
〈vDF1(t)〉Ts = VDF1 + v˜DF1(t) (3.81)
〈vDF2(t)〉Ts = VDF2 + v˜DF2(t) (3.82)
〈vDF3(t)〉Ts = VDF3 + v˜DF3(t) (3.83)
iLm1(t) = ILm1 + i˜Lm1(t) (3.84)
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iLm2(t) = ILm2 + i˜Lm2(t) (3.85)
iLm3(t) = ILm3 + i˜Lm3(t) (3.86)
vCB(t) = VCB + v˜CB(t) (3.87)
vCF1(t) = VCF1 + v˜CF1(t) (3.88)
vCF2(t) = VCF2 + v˜CF2(t) (3.89)
vCF3(t) = VCF3 + v˜CF3(t) (3.90)
vin(t) = Vin+ v˜in(t) (3.91)
d(t)Ts =D+ d˜(t) (3.92)
Assumindo que a parcela ca é muito menor que a parcela cc,
de forma que as equações (3.93) a (3.110) sejam válidas.
|˜iS1(t)|  |IS1| (3.93)
|˜iS2(t)|  |IS2| (3.94)
|˜iS3(t)|  |IS3| (3.95)
|v˜DB1(t)|  |VDB1| (3.96)
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|v˜DB2(t)|  |VDB2| (3.97)
|v˜DB3(t)|  |VDB3| (3.98)
|v˜DF1(t)|  |VDF1| (3.99)
|v˜DF2(t)|  |VDF2| (3.100)
|v˜DF3(t)|  |VDF3| (3.101)
|˜iLm1(t)|  |ILm1| (3.102)
|˜iLm2(t)|  |ILm2| (3.103)
|˜iLm3(t)|  |ILm3| (3.104)
|v˜CB(t)|  |VCB | (3.105)
|v˜CF1(t)|  |VCF1| (3.106)
|v˜CF2(t)|  |VCF2| (3.107)
|v˜CF3(t)|  |VCF3| (3.108)
|v˜in(t)|  |Vin| (3.109)
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|d˜(t)|  |D| (3.110)
Desta forma se torna possível linearizar as equações (3.66) a
(3.74).
Substituindo as equações (3.75) e (3.84) na equação (3.66)
obtém-se a equação (3.111).
IS1 + i˜S1(t) = [ILm1 + i˜Lm1(t)][D+ d˜(t)] (3.111)




+ i˜S1(t)︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca
= ILm1D︸ ︷︷ ︸
cc
+ i˜Lm1(t)D+ ILm1d˜(t)︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca
+ i˜Lm1(t)d˜(t)︸ ︷︷ ︸
2a ordem ca
(3.112)
Separando os termos cc e ca em equações, pode-se escrever
a equação (3.113) que representa a corrente no interruptor no ponto
de operação, e também a equação (3.114) linear que representa a
variação de pequenos sinais da corrente no interruptor S1. O termo
ca de segunda ordem é não linear, no entanto, é muito menor que o
termo ca de primeira ordem, assim pode ser desconsiderado devido a
sua baixa influência.
IS1 = ILm1D (3.113)
i˜S1(t) = i˜Lm1(t)D+ ILm1d˜(t) (3.114)
Da mesma maneira pode-se obter as equações (3.115) e
(3.116) que representam as correntes linearizadas nos interruptores
S2 e S3, respectivamente.
i˜S2(t) = i˜Lm2(t)D+ ILm2d˜(t) (3.115)
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i˜S3(t) = i˜Lm3(t)D+ ILm3d˜(t) (3.116)
Seguindo o mesmo procedimento para as tensões nos diodos,
substituindo as equações (3.78) e (3.87) na equação (3.69) pode-se
escrever a equação (3.117), e substituindo as equações (3.81), (3.88)
e (3.13) na equação (3.72) obtém-se a equação (3.118).
VDB + v˜DB(t) =−[VCB + v˜CB(t)][D+ d˜(t)] (3.117)
VDF + v˜DF (t) =−{VCF + v˜CF (t) +n[Vin+ v˜in(t)]}[D+ d˜(t)]
(3.118)
Separando os termos, pode-se escrever as equações (3.119) e
(3.120), considerando que a tensão de entrada não tem variação, ou
seja, v˜in = 0.
VDB1︸ ︷︷ ︸
cc




− (v˜CBD+VCB d˜︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca





+ v˜DF1︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca
=−(VCF1 +nVin)D︸ ︷︷ ︸
cc
− [v˜CF1D+ (VCB +nVin)d˜︸ ︷︷ ︸
1a ordem ca
]
+ v˜CF1d˜︸ ︷︷ ︸
2a ordem ca
(3.120)
Separando as equações em parte cc e parte ca, e descon-
siderando as parcelas ca de segunda ordem, é possível escrever as
equações (3.121) e (3.122) que descrevem as tensões no ponto de
operação dos diodos VDB1 e VDF1, respectivamente, e as equações
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(3.123) e (3.124) que se referem às variações de pequenos sinais dos
diodos.
VDB1 =−VCBD (3.121)
VDF1 =−(VCB +nVin)D (3.122)
v˜DB1(t) =−v˜CB(t)D−VCB d˜(t) (3.123)
v˜DF1(t) =−v˜CB(t)D− (VCB +nVin)d˜(t) (3.124)
Estendendo esta mesma análise para os demais diodos é
possível escrever as equações (3.125), (3.126), (3.127) e (3.128) que
descrevem as tensões linearizadas nos diodos DB2, DB3, DF2 e DF3,
respectivamente.
v˜DB2(t) =−v˜CB(t)D−VCB d˜(t) (3.125)
v˜DB3(t) =−v˜CB(t)D−VCB d˜(t) (3.126)
v˜DF2(t) =−v˜CB(t)D− (VCB +nVin)d˜(t) (3.127)
v˜DF3(t) =−v˜CB(t)D− (VCB +nVin)d˜(t) (3.128)
Após realizadas as linearizações é possível, a partir do modelo
médio de grandes sinais da Figura 3.16, obter o modelo médio de
grandes sinais linearizado da Figura 3.19.








































Figura 3.19 – Modelo médio de grandes sinais linearizado.
E, por fim, separando em modelo cc e ca, é possível repre-
sentar o modelo ca de pequenos sinais pela Figura 3.20, que agora
pode ser solucionado utilizando técnicas convencionais de análise de
circuitos lineares.


















































































Figura 3.20 – Modelo ca de pequenos sinais.
3.2.2 Obtenção da função de transferência da corrente de entrada
pela razão cíclica i˜in/d˜.
Uma vez obtido o modelo ca de pequenos sinais do conversor
boost-flyback com três interleaved, pode-se então solucionar o circuito
de forma a obter o função de transferência da corrente da entrada
i˜in pela razão cíclica d˜.
As equações do circuito serão transformadas do domínio do
tempo para o domínio da frequência fazendo uso da transformada
132 Capítulo 3. Modelagem e Controle
de Laplace, conforme apresentado nas equações (3.129) a (3.144).
i˜S1(t) = i˜Lm1(t)D+ ILm1d˜(t)
L→
i˜S1(s) = i˜Lm1(s)D+ ILm1d˜(s)
(3.129)
i˜S2(t) = i˜Lm2(t)D+ ILm2d˜(t)
L→
i˜S2(s) = i˜Lm2(s)D+ ILm2d˜(s)
(3.130)
i˜S3(t) = i˜Lm3(t)D+ ILm3d˜(t)
L→
i˜S3(s) = i˜Lm3(s)D+ ILm3d˜(s)
(3.131)
v˜DB1(t) =−v˜CB(t)D−VCB d˜(t) L→
v˜DB1(s) =−v˜CB(s)D−VCB d˜(s)
(3.132)
v˜DB2(t) =−v˜CB(t)D−VCB d˜(t) L→
v˜DB2(s) =−v˜CB(s)D−VCB d˜(s)
(3.133)
v˜DB3(t) =−v˜CB(t)D−VCB d˜(t) L→
v˜DB3(s) =−v˜CB(s)D−VCB d˜(s)
(3.134)
v˜DF1(t) =−v˜CB(t)D− (VCB +nVin)d˜(t) L→
v˜DF1(s) =−v˜CB(s)D− (VCB +nVin)d˜(s)
(3.135)
v˜DF2(t) =−v˜CB(t)D− (VCB +nVin)d˜(t) L→
v˜DF2(s) =−v˜CB(s)D− (VCB +nVin)d˜(s)
(3.136)
v˜DF3(t) =−v˜CB(t)D− (VCB +nVin)d˜(t) L→





L→ v˜Lm1(s) = sLm1i˜Lm1(s) (3.138)






































L→ v˜CF3(s) = i˜CF3(s)
sCF3
(3.144)
Aplicando a lei das malhas nas malhas 1, 2 e 3 da Figura
3.20, pode-se escrever as equações (3.145), (3.146) e (3.147), respec-
tivamente.
nv˜Lm1(s) + v˜DF1(s) + v˜CF1(s) = 0 (3.145)
nv˜Lm2(s) + v˜DF2(s) + v˜CF2(s) = 0 (3.146)
nv˜Lm3(s) + v˜DF3(s) + v˜CF3(s) = 0 (3.147)
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Substituindo as equações (3.138), (3.135) e (3.142) na equa-




Substituindo as equações (3.139), (3.136) e (3.143) na equa-




Substituindo as equações (3.140), (3.137) e (3.144) na equa-




Isolando i˜CF1(s), i˜CF2(s) e i˜CF3(s) nas equações (3.148),
(3.149) e (3.150) pode-se escrever as equações (3.151), (3.152) e (3.153)
que representam as correntes de pequenos sinais dos capacitores CF1,
















3.2. Modelagem do conversor boost-flyback com 3 interleaved 135
Nota-se que, no caso de todos os capacitores das etapas
flyback e todas as magnetizantes serem iguais, pode-se escrever as
equações (3.154), (3.155), (3.156), (3.157) e (3.158), desta forma
as correntes nos capacitores são iguais e podem ser descritas pela
equação (3.159).
CF1 = CF2 = CF3 = CF (3.154)
VCF1 = VCF2 = VCF3 = VCF (3.155)
i˜Lm1 = i˜Lm2 = i˜Lm3 = i˜Lm (3.156)
Lm1 = Lm2 = Lm3 = Lm (3.157)







Resolvendo a malha 4, pode-se escrever a equação (3.160).
v˜Lm1(s) + v˜DB1(s) + v˜CB(s) = 0 (3.160)
Substituindo as equações (3.138), (3.132) e (3.141) na equa-
ção (3.146), obtém-se a equação (3.161).
sLm1i˜Lm1(s)− v˜CB(s)D−VCB d˜(s) + i˜CB(s)
sCB
= 0 (3.161)
Isolando i˜CB(s) na equação (3.161) pode-se escrever a equa-
ção (3.162), que representa a corrente de pequenos sinais no capacitor
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Resolvendo a malha 5, pode-se escrever a equação (3.163).
v˜o(s)− v˜CB(s)− v˜CF1(s)− v˜CF2(s)− v˜CF3(s) = 0 (3.163)
Aplicando a lei de Ohm e substituindo as equações (3.141),











Isolando a corrente i˜o(s) e fazendo uso da consideração de que
as correntes nos capacitores das saídas flybacks são iguais, obtém-se







As correntes i˜1(s), i˜2(s), i˜3(s), i˜4(s), i˜5(s) e i˜6(s) podem ser
definidas pelas equações (3.166), (3.167), (3.168), (3.169), (3.170) e
(3.171) obtidas pela soma das correntes nos nós 1, 2, 3, 4, 5 e 6 da
Figura 3.20.
i˜1(s) = i˜Lm1(s)−ni˜4(s) (3.166)
i˜2(s) = i˜Lm2(s)−ni˜5(s) (3.167)
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i˜3(s) = i˜Lm3(s)−ni˜6(s) (3.168)
i˜o4(s) = i˜CF1(s) + i˜o(s) (3.169)
i˜o5(s) = i˜CF2(s) + i˜o(s) (3.170)
i˜o6(s) = i˜CF3(s) + i˜o(s) (3.171)
As equações (3.166) a (3.171) podem ser reescritas pelas
equações (3.172 )e (3.173) considerando as igualdades entre os capa-
citores flyback e as indutâncias magnetizantes.
i˜1(s) = i˜2(s) = i˜3(s) = i˜Lm(s)−ni˜o4(s) (3.172)
i˜o4(s) = i˜o5(s) = i˜o6(s) = i˜CF (s) + i˜o(s) (3.173)
As equações (3.174) e (3.175) correspondem aos nós 1 e 2,
respectivamente.
i˜in(s) = i˜S1(s) + i˜S2(s) + i˜S3(s) + i˜CB(s) + i˜o(s) (3.174)
i˜in(s) = i˜1(s) + i˜2(s) + i˜3(s) (3.175)
Considerando as indutâncias magnetizantes iguais (Lm1 =
Lm2 =Lm3), as equações (3.174) e (3.175) podem ser reescritas pelas
equações (3.176) e (3.177).
i˜in(s) = 3˜iS(s) + i˜CB(s) + i˜o(s) (3.176)
i˜in(s) = 3˜i1(s) (3.177)
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Igualando as equações (3.176) e (3.177), e substituindo i˜S(s)
e i˜1(s) pelas equações (3.158), (3.172), respectivamente, pode-se
escrever a equação (3.178).
3(˜iLm(s)D+ ILmd˜(s)) + i˜CB(s) + i˜o(s) = 3(˜iLm(s)−ni˜o4(s))
(3.178)
Isolando as correntes de pequenos sinais nos indutores na
equação (3.178) e fazendo uso da relação dada pela equação (3.156),
encontra-se a equação (3.179), que define a corrente de pequenos
sinais nos indutores.
i˜Lm(s) =
3ILmd˜(s) + i˜CB(s) + i˜o(s) + 3ni˜o4(s)
3(1−D) (3.179)
As equações (3.159), (3.162), (3.165), (3.169), (3.172), (3.177)
e (3.179) juntas formam um sistema de sétima ordem apresentado






















3ILmd˜(s) + i˜CB(s) + i˜o(s) + 3ni˜o4(s)
3(1−D)
(3.180)
Resolvendo o sistema de equação, encontra-se que a corrente
i˜in(s) é definida pela equação (3.181).
i˜in(s) =
a2s2 +a1s+a0
b2s2 + b1s+ b0
d˜(s) (3.181)
As constantes a2, a1, a0, b2, b1 e b0 são definidas pela equação




+n(3CB +CF )(nVin−nVCB +VCF )]
a1 = 3Ro(D−1)[3(nVin+VCF )CFDn
+CBVCB ] + 3ILm(avg)n(D−1)(3n+ 1)
a0 = 3(3nVin+VCB + 3VCF )(3D2n−3Dn
+D−1) + 3ILm(avg)Ro(2D−D2−1)
b2 = LmRo(3CFn2 +CB)(D−1)
b1 = Lm(9n2 + 6n+ 1)(D−1)
b0 = 3Ro(D2−2D+ 1)(D−1)
(3.182)
Dividindo ambos os lados da equação (3.59) por d˜(s) encontra-
se assim a função de transferência da corrente de entrada pela razão






b2s2 + b1s+ b0
(3.183)
Para validar a função de transferência obtida é comparado o
diagrama de bode do modelo com o diagrama de bode do circuito
comutado. A Figura 3.21 apresenta a comparação anteriormente
mencionada. Nota-se que o modelo ca de pequenos sinais corresponde
ao conversor modelado.
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Figura 3.21 – Validação da função de transferência de corrente do
conversor boost-flyback com três interleaved.
3.2.3 Obtenção da função de transferência da tensão de saída pela
razão cíclica v˜out/d˜.
Para se obter a função de transferência da tensão de saída
pela razão cíclica, primeiramente deve-se resolver o sistema de equa-
ções (3.180) de forma a obter a corrente de saída. Com isso, aplicando
a lei de Ohm é possível escrever a equação (3.184) que representa a





Onde as constantes c1, c0, d2, d1 e d0 são descritas pela




c0 =−3Ro(3nVin+VCB + 3VCF )(D−1)2
d2 = LmRo(3CFn2 +CB)(D−1)
d1 = Lm(9n2 + 2n+ 1)(D−1)
d0 = 3Ro(D2−2D+ 1)(D−1)
(3.185)
Por fim, dividindo ambos os lados da equação (3.184) por
d˜(s) encontra-se assim a equação (3.186) que representa a função de







A validação da função de transferência pode ser comprovada
pela Figura 3.22, onde a função de transferência da tensão de saída
também corresponde ao conversor modelado.


























~Modelo ca de pequenos sinais vout
Circuito comutado
Figura 3.22 – Validação da função de transferência de tensão do
conversor boost-flyback com três interleaved.
3.2.4 Projeto da malha de controle de corrente
Implementou-se a mesma malha de controle de corrente da
Figura 3.9, e os mesmos conceitos apresentados no subcapítulo 3.1.4
para o projeto do controlador.
3.2.4.1 Resultados de simulação do controle de corrente
Com o objetivo de avaliar o comportamento dinâmico do
controle, optou-se por realizar uma simulação variando a carga em
25% e depois retornando para o valor inicial.
Os parâmetros do circuito da Figura 3.23 de simulação estão
resumidos na Tabela 3.4.
Os requisitos de controle considerados para o projeto de
controle estão descritos na Tabela 3.5.
O ganho e a frequência do zero do controlador obtidos para os
requisitos anteriormente citados foram kci = 8,82 e wzi = 221 rad/s.
Os resultados obtidos, conforme Figura 3.24, validam a es-
tratégia de controle.








































Figura 3.23 – Circuito empregado para a simulação da ação do con-
trole de corrente.
Ao analisar os resultados de simulação, permite-se verificar
que no momento t= 20 ms, quando é aplicado um degrau de carga
de 75 %, a variação na corrente foi comportada apresentando uma
corrente máxima durante a transição de 31,3 A, equivalente a um
sobressinal de 4 %. O tempo de resposta foi de aproximadamente
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Tabela 3.4 – Parâmetros utilizados na simulação
fs 50 kHz Frequência de comutação
M1, M2, M3 193 µH Indutâncias mútuas
L11, L12, L13 193,2 µH Indutâncias próprias do primário
L21, L22, L23 193,2 µH Indutâncias próprias do secundário
Ro 150 Ω Resistência de Carga
CF1, CF2, CF3 20 µF Capacitores das saídas Flyback
CB 20 µF Capacitor da saída Boost
Iinref 30 A Corrente de referência do controle
Vin 48 V Tensão da fonte de alimentação
Vout 440 V Tensão de saída
Tabela 3.5 – Requisitos de controle.
fci 2,5 kHz Frequência de corte do controlador
M∅i 75◦ Margem de fase
kPWM 1 Ganho do modulador PWM
ki 0.001 Ganho do sensor de corrente













16  20 24 28 32 36
Figura 3.24 – Resultados de simulação para validação da estratégia
de controle.
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2,5 ms e o sinal de controle VC respondeu de forma satisfatória
sem saturação, conforme é possível de observar na mesma figura. O
mesmo acontece no tempo t= 30 ms, onde a carga voltou para seu
valor inicial, neste caso o valor médio da corrente atingiu 28,6 A , o
que representa uma variação de aproximadamente 4,5 % .
3.2.5 Projeto da malha de controle de tensão de saída
A malha de controle de tensão da Figura 3.12 também foi
adotada e os mesmos conceitos apresentados no subcapítulo 3.1.5
para o projeto do controlador.
3.2.5.1 Resultados de simulação do controle de tensão
Para validar o controle de tensão foi montado o circuito de
simulação da Figura 3.25, onde também foi realizada uma variação
de carga de 25% e depois retornado para o valor inicial de carga.
Os requisitos do controle de tensão considerados para o
projeto do controlador estão descritos na Tabela 3.6.
Tabela 3.6 – Requisitos de controle.
fcv 250 Hz Frequência de corte do controlador
M∅v 80◦ Margem de fase
kv 0,01 Ganho do sensor de tensão
O ganho e a frequência do zero do controlador obtidos
para os requisitos anteriormente citados foram kcv = 0,0057 e wzv =
3,4 103 rad/s.
Os resultados obtidos, conforme Figura 3.26, validam a es-
tratégia de controle.












































Figura 3.25 – Circuito empregado para a simulação da ação do con-
trole de tensão.
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V (V)refV (V)out
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Figura 3.26 – Resultados de simulação para validação da estratégia
de controle.
Ao analisar os resultados de simulação, permite-se verificar
que no momento t= 20 ms, quando é aplicado um degrau de carga
de 75 %, a variação da tensão foi comportada apresentando uma
tensão minima de 408,4 V , equivalente a um sobressinal de 7 %. O
tempo de resposta foi de aproximadamente 4 ms, nota-se também
que a corrente respondeu de forma satisfatória. No tempo t= 30 ms
a carga voltou para seu valor inicial, neste caso a tensão apresentou




Inicialmente este capítulo apresenta o projeto e o dimensi-
onamento do circuito de potência do conversor cc-cc boost-flyback
e boost-flyback com três interleaved. As expressões desenvolvidas
na análise teórica apresentada no capítulo 2 serão aplicadas para
realização do projeto.
Também apresenta o projeto e o dimensionamento dos circui-
tos de condicionamento de sinal, comando dos interruptores, imple-
mentação do controle e, por fim, os resultados experimentais obtidos
a partir das especificações do conversor.
4.1 PROJETO E DIMENSIONAMENTODO CONVERSOR BOOST-
FLYBACK
As especificações adotadas para o projeto do conversor boost-
flyback são apresentadas na Tabela 4.1.
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Tabela 4.1 – Especificações de projeto do conversor Boost-Flyvack
Vin 48 V Tensão da fonte de alimentação
Vo 220 V Tensão de saída
Po 400 W Potência nominal de saída
fs 50 kHz Frequência de comutação
∆ILm% 30 %
Ondulação percentual de corrente
(em relação a corrente média no indutor)
∆VC% 1 %
Ondulação percentual de tensão
(em relação a tensão média no capacitor)
Para o dimensionamento, alguns cálculos preliminares são
úteis e poderão facilitar o projeto do conversor em análise.
Uma vez definida as tensões de entrada e saída do conversor,





Considerando a relação de espiras unitária (n= 1) e conhe-
cendo a relação entre o ganho estático e a razão cíclica, dada pela
equação (2.10), pode-se assim obter a razão cíclica de operação pela
equação.
D = GBF −1
GBF +n
= 0,64 (4.2)
Assim, os valores médios das tensões nos capacitores CF
e CB, definidos pelas equações (2.7) e (2.8), podem ser calculados
pelas equações (4.3) e (4.4), respectivamente.
VCF =
nVinD
1−D = 133,33 V (4.3)
VCB =
Vin
1−D = 86,66 V (4.4)
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O valor médio da corrente de saída pode ser calculada pela





= 1,81 A (4.5)
Uma vez definido o valor médio da corrente de saída, pode-se





= 121 Ω (4.6)
Considerando inicialmente o conversor ideal, ou seja, com
rendimento unitário, pode-se assim definir o valor médio da corrente






= 8,33 A (4.7)
Considerando que a componente alternada das correntes
nos diodos são absorvidas pelos capacitores, a corrente média na





= 10,18 A (4.8)
Para a ondulação de corrente especificada na Tabela 4.1, os
valores máximo e mínimo da corrente na magnetizante podem ser
definidos pelas equações (4.9) e (4.10), respectivamente.









100 = 8,65 A (4.10)
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4.1.1 Dimensionamento e projeto indutor acoplado
Para as especificações de ondulação e frequência de comuta-






= 201,2 µH (4.11)
Para o projeto do indutor acoplado foi utilizado o software
ANSYS PExprt. O software é capaz de gerar várias combinações de
indutores, transformadores e indutores acoplados, dependendo da
aplicação, variando o fabricante, dimensões do núcleo, fio, número
de espiras e tipo material do núcleo para uma mesma especificação
de projeto.
Em um primeiro momento, quando preenchidas todas as espe-
cificações do projeto, o software foi capaz de gerar 1470 combinações
de indutores acoplados.
Dentre as combinações foi escolhido o núcleo E70/33/32 de
material N87 da Epcos, devido a sua alta eficiência e disponibilidade.
Assim, uma nova rotina foi executada, agora com tamanho, material
e fabricante fixos e variando o fio e número de espiras.
Desta forma, o software foi capaz de gerar 220 resultados.
Por fim, foi escolhido, a fim de diminuir as perdas, que o indutor
acoplado seria composto de três fios em paralelo de AWG 17 e com
22 espiras, tanto no primário como no secundário.
A Figura 4.1 (a) apresenta um corte frontal do indutor
acoplado. Os pontos em verde representam as espiras do enrolamento
primário e as em vermelho, do secundário. Segundo o software, a
ocupação da janela é de 54 % e as perdas no núcleo somadas as do
enrolamento são de 14 W (3,5 %).
Através do software também é possível obter as curvas de
resistência em alta frequência (Rac) e da indutância de dispersão
(Lk) dos enrolamentos. As curvas estão representadas na Figura 4.1
(b). Nota-se que para 50 kHz a resistência do enrolamento primário
(Rac1) é igual a 85 mΩ, a resistência em alta frequência do secundário
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(Rac2) é igual a 110mΩ e as dispersões no primário (Lk1) e secundário




















Figura 4.1 – (a) ilustração da distribuição dos enrolamentos e (b) cur-
vas de resistência e indutância de dispersão do indutor
acoplado sem camadas intercaladas.
Com o objetivo de diminuir as indutâncias de dispersão e as
perdas causadas pelo efeito de proximidade, optou-se por intercalar
os enrolamentos como apresentada na Figura 4.2 (a). Desta forma,
as indutâncias cairão para 250 nH . Intercalando os enrolamentos, as
resistências do primário e secundário também diminuirão para Rac1 =
70 mΩ e Rac2 = 80 mΩ, respectivamente. Desta forma, também
diminui a perda esperada de 14 W para 10,8 W .
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Figura 4.2 – (a) ilustração da distribuição dos enrolamentos e (b) cur-
vas de resistência e indutância de dispersão do indutor
acoplado com camadas intercaladas.
Com o intuito de diminuir as perdas causadas pelo efeito
skin foi utilizado fio litz 32x32 AWG que tem capacidade de corrente
próximo ao AWG 17. Desta forma, foi montado o indutor acoplado
da Figura 4.3.
Figura 4.3 – Indutor acoplado.
Na prática foram medidos os parâmetros do indutor confec-
cionado. Os resultados obtidos foram Lm = 194 µH, Lk1 = Lk2 =
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200 nH, Rac1 = 35 mΩ e Rac2 = 40 mΩ.
4.1.2 Esforços de corrente
Antes da definição dos esforços de corrente, é necessário obter
os tempos de comutação. Fazendo uso das equações (2.61), (2.63),
(2.69) e (2.66), os tempos t1, t2, t3 e t4 são calculados e apresentados
na equação (4.12).

t1 = 13,06 ns
t2 = 12,8 µs
t3 = 17,61 µs
t4 = 20 µs
(4.12)
4.1.2.1 Corrente média e eficaz no diodo da saída flyback
As correntes média e eficaz no diodo da saída flyback podem
ser obtidas resolvendo as equações (2.74) e (2.77). Desta forma, a
corrente média e o quadrado da corrente eficaz são obtidos pelas


































i2DF [d4](t)dt= 13,12 A
(4.14)
Obtendo-se a raiz da equação (4.14), encontra-se assim o
valor da corrente eficaz no diodo da saída flyback, como apresentado
na equação (4.15).
IDF (ef) = 3,62 A (4.15)
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4.1.2.2 Corrente média e eficaz no diodo da saída boost
Resolvendo as equações (2.75) e (2.78) para os tempos calcu-
lados anteriormente, encontra-se que a corrente média no diodo da
saída boost é igual a 1,77 A, como representado na equação (4.16),














i2DB[d3](t)dt= 3,82 A (4.17)
4.1.2.3 Corrente média e eficaz no interruptor
Seguindo o mesmo procedimento para as equações (2.76)
e (2.79), encontram-se as equações (4.18) e (4.19) que definem as























i2S[d2](t)dt= 8,17 A (4.19)
4.1.2.4 Corrente eficaz nos capacitores
Sabendo que a corrente eficaz nos capacitores é dada pela
componente alternada da corrente nos respectivos diodos, as correntes




I2DF (ef)− I2DF (med) = 3,10 A (4.20)
ICB(ef) =
√
I2DB(ef)− I2DB(med) = 3,38 A (4.21)
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4.1.2.5 Comparação dos esforços teóricos com simulação
A tabela 4.2 apresenta os esforços de corrente teóricos calcu-
lados anteriormente, os obtidos por simulação numérica e o erro em
porcentagem.
Tabela 4.2 – Comparação entre os esforços de corrente calculados e







IDF (med) 1,86 1,811 -2,69
IDF (ef) 3,62 3,758 3,73
IDB(med) 1,77 1,807 1,66
IDB(ef) 3,82 4,085 6,79
IS(med) 6,15 6,512 0,09
IS(ef) 8,17 8,165 0,005
ICF (ef) 3,10 3,298 6,10
ICB(ef) 3,38 3,574 5,52
4.1.3 Esforços de tensão
A queda de tensão máxima no interruptor e nos diodos são
obtidas através das equações (2.45), (2.33) e (2.34). Calculando os
valores das tensões encontra-se que a queda de tensão máxima em
todos os semicondutores é igual a VCB = 133,33 V .
4.1.4 Dimensionamento dos capacitores
Considerando as especificações de ondulação de tensão e
frequência de comutação, as capacitâncias dos capacitores CF e CB












= 17,19 µF (4.23)
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Desta forma, baseando-se na capacitância calculada e nos
esforços de corrente e tensão dos capacitores, optou-se pela utilização
para ambos os capacitores CF e CB o capacitor MKP1848620704P,
ilustrado na Figura 4.4. Segundo a folha de dados do fabricante, o
capacitor escolhido apresenta uma capacitância de 20 µF , capacidade
de corrente de 12 A eficazes e suporta uma tensão de até 700 V.
Figura 4.4 – Capacitor MKP1848620704P.
4.1.5 Dimensionamento dos diodos DF e DB
Os diodos foram dimensionados levando em consideração as
correntes médias e eficazes e pico das tensões em cada um deles.
Desta forma, optou-se por utilizar o diodo Schotty MBR20200,
cujas principais características são tensão máxima de 220 V e cor-
rente máxima de 10 A por diodo e 20 A por componente. Essas
características, aliadas ao fato de sua recuperação reversa ser pratica-
mente zero, melhora a eficiência da topologia. A Figura 4.5 apresenta








Figura 4.5 – Diodo MBR20200.
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4.1.6 Dimensionamento do interruptor de potência
O dimensionamento do interruptor de potência é análogo
ao dos diodos, baseando-se nos valores das correntes média e eficaz
e da tensão sobre o mesmo. Portanto, para os esforços calculados
anteriormente, adotou-se como interruptor de potência o MOSFET
IRFP4668, onde as principais características estão apresentadas na
Figura 4.7.
Figura 4.6 – MOSFET IRFP4668.
4.2 PROJETO E DIMENSIONAMENTODO CONVERSOR BOOST-
FLYBACK COM TRÊS INTERLEAVED
As especificações adotadas para o projeto do conversor boost-
flyback com três interleaved são apresentadas na Tabela 4.3. As
especificações de potência e tensão da fonte de alimentação foram
definidas com base na célula a combustível modelo H-1000 XP, onde
segundo [5] a mesma é recomendada para aplicações em veículos
elétricos voltados a competições energéticas e motos elétricas.
Tabela 4.3 – Especificações de projeto do conversor boost-flyback com
três interleaved
Vin 48 V Tensão da fonte de alimentação
Vo 440 V Tensão de saída
Po 1200 W Potência nominal de saída
fs 50 kHz Frequência de comutação
∆ILm% 30 %
Ondulação percentual de corrente
(em relação a corrente média no indutor)
∆VC% 1 %
Ondulação percentual de tensão
(em relação a tensão média no capacitor)
A Figura 4.7 apresenta uma ilustração da célula a com-
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bustível H-1000 XP e a Tabela 4.4 apresenta as suas principais
especificações.
Figura 4.7 – Célula a combustível modelo H-1000 XP [5]
Tabela 4.4 – Principais especificações da célula a combustível H-1000
XP [5].
Número de Células 50
Potência Máxima 1100 W
Tensão de saída 48 V
Reagentes Hidrogênio e Ar
Temperatura Externa de Operação 5−35◦C
Pressão H2 7,2−9,4 PSI
Peso 3,6 kg
Dimensões 264x197x117 mm
Taxa de consumo na potência nominal 13,5 L/min
Eficiência 48 %
Da mesma forma que para o projeto do boost-flyback, al-
guns cálculos preliminares são úteis e poderão facilitar o projeto do
conversor em análise.
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Seguindo o mesmo procedimento adotado para o conversor
boost-flyback, a Tabela 4.5 resume os resultado dos cálculos prelimi-
nares obtidos para o conversor boost-flyback com três interleaved.
Tabela 4.5 – Resultado dos cálculos preliminares para o conversor
boost-flyback com três interleaved
GBF3I 9,16 Ganho de tensão
D 0,67 Razão cíclica
VCF1,VCF2,VCF3 96 V
Tensão nos capacitores das
saídas flyback´s
VCB 144 V
Tensão no capacitor da
saída boost
Io 2,72 A Corrente de saída
Ro 161,33 Ω Carga
Iin 25 A Corrente média na fonte
ILm(med) 11,06 A Corrente média na magnetizante
ILm(max) 12,72 A Corrente máxima na magnetizante
ILm(min) 9,40 A Corrente minima na magnetizante
4.2.1 Dimensionamento e projeto dos indutores acoplados
Para as especificações de ondulação e frequência de comu-
tação as indutâncias Lm1, Lm2 e Lm3 podem ser calculadas pela
equação (4.24).





= 194,2 µH (4.24)
Como as indutâncias e as correntes do indutor acoplado do
conversor boost-flyback com três interleaved são muito próximas aos
do conversor sem o interleaved, optou-se por usar o mesmo projeto.
4.2.2 Esforços de corrente
Seguindo o mesmo procedimento adotado para o conversor
sem interleaved, os esforços de corrente do conversor boost-flyback
com três interleaved estão descritas na Tabela 4.6.
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Tabela 4.6 – Comparação entre os esforços de corrente calculados e




































ICB(ef) 4,15 3,971 -4,49
4.2.3 Esforços de tensão
Para o conversor boost-flyback com três interleaved a queda
de tensão máxima nos interruptores e nos diodos também é igual a
VCB .
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4.2.4 Dimensionamento dos componentes
Devido ao fato de todos os esforços, tanto os de tensão
como de corrente, do conversor boost-flyback com três interleaved
serem próximos aos do boost-flyback, optou-se por utilizar os mesmos
capacitores, diodos e interruptores dimensionados anteriormente.
4.3 DSP
Com o intuito de implementar a malha de controle digital-
mente, optou-se pela utilização do kit de desenvolvimento da Texas
Instruments modelo LAUNCHXL-F28069M. O código implementado
está apresentado no apêndice C.
Este kit é equipado com o microcontrolador TMS320F28069M,
cujas principais características são:
• Alta eficiência;
• 90 MHz;
• Programável em C, C++ e Assemly;
• Ponto flutuante;
• 256 kB de memória Flash;
• 100 kB de memória RAM;
• Tensão de alimentação de 3,3 V;
• 3 timers de 32 bits;
• Total de 16 canais de PWM;
• Total de 16 conversores ADCs de 12 bits;
• Sensor de temperatura;
• Conexão serial USB 2.0.
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4.4 CIRCUITOS DE CONDICIONAMENTO DE SINAL
4.4.1 Sensor de corrente
Para implementação da malha de controle de corrente, se faz
necessária a leitura da corrente de entrada do conversor. A leitura
é realizada com o sensor LA 55-P. Uma representação gráfica e o







Figura 4.8 – Sensor LA 55-P.
O sensor LA 55-P tem saída em corrente e a relação entre
a corrente lida e a correte de saída do sensor (IS) é de 1:1000. A
tensão de alimentação (VC) é de ±15 V e o sensor é capaz de medir
correntes até 50 A.
Com o objetivo de melhorar a precisão da medição é possível
aumentar o número de espiras que atravessam a janela do sensor
(nS). Para o caso do conversor boost-flyback, onde a corrente média
na fonte no ponto de operação é de 8,33 A foram utilizadas três
espiras.
O resistor RM pode ser calculado de forma a garantir que
a tensão sobre ele não seja maior que 3,3 V , assim protegendo a
entrada do conversor analógico digital do DSP.
Desta forma, considerando três espiras e VRM = 2 V o resistor




= 1000 ·23 ·8,33 = 80,03 Ω (4.25)
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Na prática, foi adotado RM = 82 Ω.
Para o conversor boost-flyback com três interleaved, foi uti-
lizado apenas uma espira, pois a corrente média na fonte é igual a
25 A. Ao calcular o resistor RM , encontra-se o mesmo valor calculado
para o conversor boost-flyback, desta forma, na prática, também foi
utilizado RM = 82Ω.
4.4.2 Sensor de tensão
Com o objetivo de implementar a malha de controle da
tensão de saída, se faz necessária a leitura da mesma para efetuar a
realimentação da malha de controle.
Como a tensão de saída do conversor boost-flyback não é
isolada, pode-se então utilizar um divisor resistivo para a leitura da















Figura 4.9 – Divisor resistivo.
A razão entre os resistores R2Dv e R1Dv é definida em termos
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4.4.2.1 Divisor resistivo do conversor BF
De forma a proteger a entrada AD do DSP é considerado que
a tensão de saída do divisor resistivo seja de 2 V , assim a razão entre






−1 = 2202 −1 = 109 (4.27)
Na prática, foram utilizados R2Dv = 560 kΩ e R1Dv = 4,7 kΩ
4.4.2.2 Divisor resistivo do conversor BF3I
Da mesma maneira, a razão entre os resistores do divisor
resistivo utilizado para a medição da tensão de saída do conversor






−1 = 4402 −1 = 219 (4.28)
Na prática, foram utilizadosR2Dv = 680 kΩ eR1Dv = 3,88 kΩ.
4.4.3 Filtro de medição da corrente
A corrente de entrada tem característica pulsada, no entanto,
para o controle, é importante obter apenas o valor médio da mesma.
O valor médio da corrente pode ser obtido através da ação de um
filtro passa baixa, onde o mesmo atenua as componentes de alta
frequência.
Um filtro de terceira ordem foi implementado de forma a
atenuar as componentes na frequência de comutação e aplicar ganho
unitário em baixas frequências.
O esquemático do filtro está representado na Figura 4.10.
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Figura 4.10 – Esquemático do filtro de correte.
Nota-se que o filtro de terceira ordem é formado pela associ-
ação de um filtro de primeira ordem em cascata com um de segunda.
A obtenção da função de transferência do filtro de terceira ordem é
apresentada no apêndice B. Ainda antes da porta do AD do DSP é
adicionado um circuito de proteção, que atua grampeado a tensão
sobre a porta do AD em 3,3 V , no caso de um sobressinal de tensão
na saída do filtro, ou no terra, no caso de uma tensão negativa na
saída do filtro.
O diagrama de bode do filtro está representado pela Figura
4.11. Nota-se que o filtro implementado apresenta frequência de corte
de 15 kH, ganho unitário em baixa frequência e uma atenuação de
35 dB em 50 kHz.
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Figura 4.11 – Diagrama de bode do filtro de corrente.
4.4.4 Filtro de medição da tensão
Um filtro de primeira ordem foi implementado na leitura
de tensão, que tem por objetivo atenuar os ruídos provenientes


















Figura 4.12 – Esquemático do filtro de tensão.
O diagrama de bode do filtro está ilustrado na Figura 4.13.
A obtenção da função de transferência do filtro de primeira ordem
também apresentada no apêndice B. O filtro implementado aplica
ganho unitário em baixas frequências e atenua em 5 dB os ruídos na
frequência de comutação.
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Figura 4.13 – Diagrama de bode do filtro de tensão.
4.4.5 Circuito de comando dos interruptores
Para que a comutação dos interruptores aconteça correta-
mente se faz necessário um circuito de comando compatível com a
aplicação e o interruptor utilizado.
Como mencionado anteriormente, foi escolhido o MOSFET
IRFP4668. Segundo a folha de dados do mesmo, para que o MOSFET
entre em condução, pode ser aplicada uma tensão entre os pinos
gate e source (VGS) de até 30 V . No entanto, o limite mínimo dessa
tensão é dado pelo gráfico da Figura 4.14, obtido na folha de dados
do componente. Nota-se pela Figura 4.14 que, para VGS acima de
9 V , o MOSFET comuta independentemente da corrente de dreno
(ID). Desta foma, optou-se por VGS = 12 V .
Os tempos de comutação são dependentes da velocidade de
carga e descarga da capacitância de entrada do MOSFET (Ciss). A
capacitância de entrada do MOSFET IRFP4668 é Ciss = 10,7 nF .
Os tempos tf (fall time) e tr (rise time) podem ser obtidos
com boa precisão pela equação (4.29) [23].
tf = tr = 2,2RGCiss (4.29)
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Figura 4.14 – Curva da tensão VGS pela corrente ID.
Deste modo, os tempos de comutação podem ser definidos
através do resistor de gate (RG). Para RG = 3 Ω, os tempos são
definidos pela equação (4.30).
tf = tr = 2,2RGCiss = 2,2 ·3 ·10,7n∼= 70ns (4.30)
O diagrama do circuito de comando dos interruptores está









Figura 4.15 – Circuito de comando dos interruptores.
Na saída PWM do DSP conectou-se o CI 74HC7014, que
tem em seu encapsulamento um circuito schmitt trigger em cascata
com dois buffers inversores. Desta forma, a sua saída se torna não
inversora. O CI 74HC7014 tem por finalidade proteção do DSP, prover
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imunidade a ruído e dar ganho de corrente para o acionamento do
driver IXDD614.
O driver IXDD614 é um circuito integrado alimentado em
15 V, o mesmo é capaz de fornecer até 14 A ao circuito de comando
do interruptor.
Um diodo em paralelo com RG é colocado de forma a prover
um caminho para a corrente, no momento em que o interruptor é
comandado a bloquear.
Optou-se por utilizar um capacitor em paralelo com um
diodo zener para assim gerar um pulso de sinal negativo no gate do
interruptor. Quando o sinal oriundo do PWM está em nível alto, o
capacitor C é carregado com a tensão do diodo zener, onde neste caso
foi utilizado um zener de 3,3V . Quando o sinal entra em nível lógico
baixo, o capacitor C funciona como uma fonte de tensão negativa e
aplica uma tensão reversa no gate do interruptor.
4.5 CONTROLE
Os projetos dos controladores de corrente e tensão serão
realizados utilizando o método de análise em frequência e seguirá os
procedimentos de projeto apresentados por [24]. Os diagramas de
bloco das malhas de controle das Figuras 3.9 e 3.12 são aqui repetidas
nas Figuras 4.16 e 4.17, respectivamente, de modo a facilitar a leitura.
É adicionado nas Figuras 4.16 e 4.17 o ganho do conversor AD do
DSP.
C (s)i
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Figura 4.16 – Diagrama de blocos da malha de controle de corrente.
De forma a obter as funções de laço aberto das malhas de
controle, a seguir serão definidos os ganhos envolvidos nas malhas.













Figura 4.17 – Diagrama de blocos da malha de controle de tensão.
4.5.0.1 Ganho do sensor de corrente (ki)
O ganho do sensor de corrente pode ser considerado como
parte do circuito de condicionamento de corrente. Uma fez que o
filtro de corrente tem ganho unitário na frequência de amostragem,
o ganho é dependente do número de espiras que atravessam a janela
do sensor, relação entre a corrente medida e a correte de saída do
sensor e o resistor de medição.
Desta forma, o ganho do sensor de corrente para o conversor
boost-flyback pode ser definido pela equação (4.31),
ki = nsGSRM = 3 · 11000 ·82 = 0,246 (4.31)
E o ganho do sensor de correte para conversor boost-flyback
com três interleaved é dado pela equação (4.32).
ki = nsGSRM = 1 · 11000 ·82 = 0,082 (4.32)
4.5.0.2 Ganho do sensor de tensão (kv)
O ganho do sensor de tensão é dado pelo próprio ganho do
divisor resistivo utilizado na medição. Portando, o ganho do sensor
de tensão para o conversor boost-flyback é dado pela razão entre os




= 4700560000 = 0,008393 (4.33)
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E o ganho do sensor de tensão para o conversor boost-flyback




= 3880680000 = 0,005706 (4.34)
4.5.0.3 Ganho do conversor AD (kAD)
O ganho do conversor analógico para digital é definido se-
gundo as características do DSP. Como o DSP suporta tensões de
3,3 V nos pinos, e internamente o mesmo é equipado com um con-






4.5.0.4 Ganho do modulador PWM (kpwm)
Como pode ser observado na Figura 4.16, na saída do com-
pensador de corrente tem-se o sinal de controle (Vc). No entanto, este
precisa ser modificado na forma de pulsos para o acionamento do
interruptor. Para gerar os pulsos, utilizou-se a técnica de modulação
PWM.
A Figura 4.18 apresenta uma representação gráfica de como
é feita a geração dos pulsos internamente no DSP. Nota-se que um
registrador interno é incrementado a cada período de clock até que o
mesmo seja comparado com o registrador TBPRD (time-base period),
assim reiniciando a contagem.
A utilização desta técnica de modulação insere na malha de
controle o ganho kpwm, sendo este dependente das características
do modulador. Para a técnica de modulação apresentada na Figura



















Figura 4.18 – Representação gráfica do comparador interno do DSP.
O valor do registrador TBPRD pode ser calculado pela equa-
ção (4.37), em termos do período de comutação (TS) e do período





Desta forma, calcula-se o ganho considerando TS = 1/50 kHz









4.5.1 Projeto dos controladores do conversor boost-flyback
4.5.1.1 Projeto do controlador de corrente
Através da análise do diagrama de blocos da Figura 4.16 é
possível obter FTLAINC(s). A Figura 4.19 apresenta o seu diagrama
de bode.
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Figura 4.19 – Diagrama de bode da FTLAINC(s) do conversor boost-
flyback.
Nota-se, através da Figura 4.19, que a FTLAINC(s) não
apresenta polos na origem. Desta forma, um simples controlador com
ação integral já seria o suficiente para garantir erro nulo à uma estrada
em degrau. No entanto, também foi adicionado uma característica
proporcional ao controlador para rejeição a ruído. Desta forma,






Uma vez definido o controlador, é possível agora definir a
função de transferência de laço aberto compensada (FTLAIC(s))
dada pela equação (4.41).
FTLAIC(s) = Ci(s)FTLAINC(s) (4.41)
Desta forma, fazendo uso da condição de pertinência de
módulo dada pela equação (4.42), do conceito de margem de fase
dada pela equação (4.43) e considerando regime permanente senoidal
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(s= jω), obtêm-se as equações (4.44) e (4.45) que definem o ganho



















Considerando-se os seguintes requisitos do controle de cor-
rente, M∅i = 60◦ e fci = 3 kHz, o ganho e a frequência do zero
do controlador obtidos através das equações (4.44) e (4.45) foram
kci = 0,19 e wzi = 4,14 krad/s.
A Figura 4.20 representa o diagrama de bode da FTLAIC(s).
Nota-se pela mesma que tanto a frequência de corte como a margem
de fase satisfazem os requisitos de controle.
4.5.1.2 Projeto do controlador de tensão
O projeto do controlador de tensão também será realizado
baseando-se nos conceitos de resposta em frequência. Visando facilitar
o projeto do controlador de tensão (Ccv), a malha interna de corrente,
área hachurada da Figura 4.17, pode ser substituída pelo ganho 1ki
devido ao desacoplamento em frequência entre as malhas de controle
que será imposto pelo projeto.
Portanto, fazendo a consideração das malhas estarem desaco-
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Figura 4.20 – Diagrama de bode da FTLAIC(s) do conversor boost-
flyback.
de laço aberto da malha de tensão dada pela equação (4.46). O
diagrama de bode da FTLAV NC(s) é representado pela Figura 4.21.
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Figura 4.21 – Diagrama de bode da FTLAV NC(s) do conversor boost-
flyback.
Escolheu-se também para o projeto do controle de tensão
o controlador PI. Essa escolha pode ser justificada, uma vez que se
deseja erro nulo a degrau (integrador), rastreamento de referência e
rejeição de ruído (ganho proporcional).






Uma vez definido o controlador, pode-se então, através da
equação (4.46), definir a função de transferência de laço aberto de
tensão compensada (FTLAV C(s)) dada pela equação (4.48).
FTLAV C(s) = Cv(s)FTLAV NC(s) (4.48)
Assim como para o controlador de corrente, os parâmetros
do controlador de tensão podem ser obtidos fazendo uso da condição
de pertinência de módulo, aqui dada pela equação (4.49), do conceito
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de margem de fase, aqui definida pela equação (4.50) e considerando









Com isso é possível definir as equações (4.51) e (4.52) que
representam os parâmetros do controlador PI adotado para o controle









tan[M∅v− pi2 −∠FTLAV NC(ωcv)]
(4.52)
Considerando-se M∅v = 65◦ e fcv = 150 Hz, o ganho e
a frequência do zero do controlador foram kcv = 0,327 e wzv =
7,279 krad/s.
A Figura 4.22 representa o diagrama de bode da FTLAV C(s).
Nota-se pela mesma que tanto a frequência de corte como a margem
de fase satisfazem os requisitos de controle.
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Figura 4.22 – Diagrama de bode da FTLAV C(s) do conversor boost-
flyback.
4.5.2 Projeto da malha de controle do conversor boost-flyback com
3 interleaved
Os controladores de corrente e tensão para o conversor pro-
posto com 3 interleaved seguiram o mesmo procedimento de projeto
descrito anteriormente para o conversor sem interleaved. Também
foram considerados os mesmos requisitos de projeto para os contro-
ladores.
Desta forma, os controladores de corrente e tensão obtidos









A Figura 4.23 apresenta as funções de transferência de laço
aberto compensada e não compensada de corrente, e a Figura 4.24
apresenta as funções de transferência de laço aberto compensada e
não compensada de tensão. Nota-se que, para ambos os casos, as
4.5. Controle 181












1 2 3 4 5





















Figura 4.23 – Diagrama de bode da FTLAINC(s) e FTLAIC(s) do
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Figura 4.24 – Diagrama de bode da FTLAV NC(s) e FTLAV C(s) do




Nos capítulos precedentes, realizaram-se o estudo, o projeto
e a simulação dos conversores boost-flyback e boost-flyback com 3
interleaved, bem como os circuitos de condicionamento de sinal e
malha de controle. Neste momento, serão presentados os resultados
experimentais dos circuitos projetados.
Os resultados experimentais coletados contemplam o funcio-
namento completo dos conversores em malha aberta e fechada. Em
malha aberta são apresentadas a comprovação do ganho estático, as
formas de onda de tensão sobre os semicondutores, de corrente nos
indutores acoplados e na entrada. Em malha fechada são apresenta-
das as formas de onda da tensão de saída e da corrente de entrada
mediante as variações de carga, e ainda o rendimento do conversor.
No apêndice A é mostrado o circuito do protótipo implementado em
laboratório.
5.1 BOOST-FLYBACK
A Figura 5.1 apresenta uma foto do protótipo desenvolvido
para o conversor boost-flyback. O esquemático do circuito de potência,
assim como do circuito de condicionamento seguem em anexo a este
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trabalho.
Figura 5.1 – Foto do protótipo do conversor boost-flyback.
A seguir serão apresentados os principais resultados experi-
mentais obtidos para o conversor boost-flyback.
5.1.1 Principais formas de onda
A seguir, apresentam-se as principais formas de onda do con-
versor boost-flyback operando em malha aberta, com carga nominal,
razão cíclica D = 0,64 e com tensão de entrada igual a 48 V .
Nota-se pela Figura 5.2 (a) que a tensão de saída é aproxi-
madamente 220 V , assim validando a relação de ganho estático do
conversor.
Também observa-se pelas Figuras 5.2 (b) e (d) que as tensões
reversas sobre o interruptor e sobre o diodo de saída boost pratica-
mente não apresentam sobretensão, enquanto sobre o diodo da saída
flyback, representado pela Figura 5.2 (c), apresenta um sobressinal
comportado, assim não sendo necessária a utilização de circuitos
grampeadores.
A Figura 5.2 (e) ilustra a forma de onda da corrente de








































Figura 5.2 – (a) tensão de saída, (b) tensão no interruptor, (c) tensão
no diodo da saída flyback, (d) tensão no diodo da saída
boost e (e) corrente na entrada.
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5.1.2 Controle de corrente
Para verificar a ação do controlador de corrente, colocou-
se o conversor operando com carga nominal e malha de controle
implementada com corrente de referência igual a 8,33 A. A corrente
de referência foi definida pela equação (4.7).
Após o conversor obter o regime permanente, aplicou-se dois
degraus de carga, primeiramente um positivo e, posteriormente, após
a ação do controle, um negativo, ambos com 25 % da carga nominal.
A Figura 5.3 apresenta o resultado obtido experimentalmente da ação
de controle de corrente, onde o mesmo valida a estratégia utilizada.
No tempo aproximado de t = 3 ms é aplicado o primeiro
degrau de carga. Nota-se que a variação na corrente foi comportada
apresentando um valor máximo de 8,4 A durante a transição, equi-
valente a um sobressinal de 3 %. Como esperado neste instante, a
tensão de saída diminui de forma a manter potência constante. O
tempo de resposta foi de aproximadamente 1 ms.
No instante aproximado de t= 10 ms, foi retirado o degrau
de carga, assim voltando a carga para o seu valor inicial. Percebe-se
que novamente a corrente manteve-se comportada e a tensão de saída
retorna para o seu valor inicial.
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Figura 5.3 – Resultado experimental da ação do controle de corrente.
5.1.3 Controle de tensão
A validação da ação de controle de tensão seguiu o mesmo
procedimento adotado para a validação do controle de corrente. O
conversor foi colocado em operação em condições nominais de tensão
e potência. No entanto, neste caso, as variações de carga foram de
40 % .
Foi implementada a malha de controle de tensão (malha
lenta) adicionalmente à malha de corrente (malha rápida), e adotado
220 V como tensão de saída de referência, conforme especificado pela
tabela 4.1.
O resultado experimental da ação do controle de tensão está
ilustrado na Figura 5.4. Nota-se que o resultado valida a estratégia
de controle adotada.
Em aproximadamente t= 60 ms é aplicado o primeiro degrau
positivo de carga. Percebe-se que a variação da tensão de saída foi
comportada apresentando um valor máximo de 240 V durante a
transição, equivalente a um sobressinal de 8 %, e o tempo de resposta
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foi de aproximadamente 10ms. Em aproximadamente t= 270 ms, foi
aplicado então o degrau negativo de carga. Percebe-se que novamente
a tensão manteve-se comportada.
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Figura 5.4 – Resultado experimental da ação do controle de tensão.
5.1.4 Rendimento
Para avaliar o rendimento do conversor proposto, foram
realizados testes variando a potência. A Figura 5.5 apresenta a
curva de rendimento obtida para testes até 500W . Nota-se que para
toda a faixa de potência, a topologia apresenta elevado rendimento,
chegando a 96,5 quando o conversor opera com 250W .
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Figura 5.5 – Curva de rendimento do conversor boost-flyback.
5.2 BOOST-FLYBACK COM 3 INTERLEAVED
A Figura 5.6 apresenta uma foto do protótipo desenvolvido
do conversor boost-flyback com três interleaved.
Figura 5.6 – Foto do protótipo do conversor boost-flyback.
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5.2.1 Principais formas de onda
A seguir, apresentam-se as principais formas de onda do con-
versor boost-flyback operando em malha aberta, com carga nominal,
razão cíclica D = 0,66 e com tensão de entrada igual a 48 V .
A Figura 5.7 ilustra que a tensão de saída de fato encontra-se
em 440 V , assim validando o ganho estático do conversor.
Na mesma figura, apresentam-se também as tensões reversas
sobre os diodos das saídas flyback. Nota-se que as tensões apresentam
um considerável sobressinal no momento do bloqueio, e o mesmo
efeito é refletido nos demais diodos. Este efeito é decorrente de
uma ressonância causada pela capacitância intrínseca dos diodos das
saídas flybacks com as indutâncias de dispersão do indutor acoplado.
Devido ao sobressinal causado pela ressonância, optou-se
pela substituição dos diodos pelo modelo STPSC1206D, pois o mesmo
apresenta tensão reversa de 600 V .
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Figura 5.7 – Tensão de saída e tensões nos diodos das saídas flyback.
A Figura 5.8, assim como a Figura 5.7, também apresenta a
tensão de saída do conversor, no entanto, aqui é apenas para ilustrar
que o conversor está operando em condição nominal. Na Figura
5.8, que também ilustra a tensão sobre os diodos da saída boost,
observa-se que as mesmas são bem comportadas e não apresentam
sobressinal significativo.
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Figura 5.8 – Tensão de saída e tensões nos diodos da saída boost.
A Figura 5.9 apresenta as tensões sobre os interruptores e
também a tensão de saída do conversor. Nota-se que as tensões nos
interruptores são comportadas e não apresentam sobressinal.
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Figura 5.9 – Tensão de saída e tensões sobre os interruptores
A Figura 5.10 ilustra a forma de onda das principais correntes
do conversor. As correntes I1, I2 e I3 representam as correntes de
entrada de cada um dos três conversores em interleaved. Observa-se
que as mesmas apresentam elevada ondulação e são defasadas em
120◦, enquanto que a corrente de entrada (Iin) apresenta menor
ondulação e três vezes a frequência de comutação, o que facilita o
projeto de um filtro para a mesma.
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Figura 5.10 – Correntes I1, I2, I3 e corrente de entrada.
5.2.2 Controle de corrente
Adotou-se o mesmo procedimento para a validação da malha
de controle do conversor boost-flyback, com corrente de referência
de 25 A. No tempo aproximado de t= 60 ms aplicou-se o primeiro
degrau de carga. Nota-se que houve um sobressinal de 8 %. Como
esperado, neste instante, a tensão de saída diminui de forma a manter
a potência constante. O tempo de resposta foi de aproximadamente
10 ms.
No instante aproximado de t= 260 ms, retirou-se o degrau
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de carga, assim voltando a carga para o seu valor inicial. Percebe-se
que novamente a corrente se manteve comportada e a tensão de saída
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Figura 5.11 – Resultado experimental da ação do controle de cor-
rente.
5.2.3 Controle de tensão
Seguindo-se o procedimento de variação de carga para a
validação da ação de controle, foram aplicados degraus de carga de 35
%. No tempo aproximado de t= 50 ms é aplicado um degrau de carga
positiva de 35 %. A variação na tensão foi comportada apresentando
um valor máximo de 490 V durante a transição, equivalente a um
sobressinal de 9 %. Como esperado neste instante, a corrente de
entrada diminui de forma a manter potência constante. O tempo de
resposta foi de aproximadamente 10 ms.
No instante aproximado de t= 235 ms, foi aplicado o degrau
de carga negativo, também de 35 %, assim voltando a carga para
o seu valor inicial. Percebe-se que novamente a tensão se manteve
comportada e a corrente de entrada retorna para o seu valor inicial.
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Figura 5.12 – Resultado experimental da ação do controle de tensão.
5.2.4 Rendimento
Para avaliar o rendimento do conversor boost-flyback com
três interleaved, foram realizados testes variando a potência. A Figura
5.13 apresenta a curva de rendimento obtida para testes até 1.500 W .
Nota-se que para toda a faixa de potência a topologia apresenta
elevado rendimento, chegando a 97,5 quando o conversor opera com
400 W .
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Inicialmente verificou-se a grande importância dos converso-
res CC-CC nas aplicações em veículos elétricos, tendo como função
adequar a tensão das fontes (células a combustível, baterias e super-
capacitores) para um barramento.
Foi apresentada uma revisão bibliográfica de conversores CC-
CC, não isolados, tendo como foco principal a análise dos conversores
com capacidade elevadora de tensão para, assim, suprir a necessidade
anteriormente citada, uma vez que normalmente as fontes dispõem
de baixa tensão e o barramento necessita de tensões mais elevadas.
Através da revisão optou-se pelo estudo do conversor boost-
flyback e foi proposta a topologia com interleaved. Os estudos foram
primeiramente desenvolvidos para o conversor boost-flyback e poste-
riormente estendidos para a topologia com três interleaved.
Baseando-se no princípio de operação dos conversores, foram
desenvolvidas as análises teóricas das características de ganho estático
dos conversores, assim como as equações que descrevem os esforços
nos semicondutores. Os resultados obtidos foram comparados com
os obtidos através de simulações numéricas e todos os resultados se
mostraram satisfatórios.
Com o objetivo de operar os conversores em malha fechada,
foram propostas as modelagem dos mesmos. Desta forma, obteve-se
as funções de transferências da corrente de entrada pela razão cíclica,
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e também da tensão de saída pela corrente de entrada.
As funções de transferências foram validadas numericamente
e as malhas de controle foram projetadas. Os controladores foram
testados via simulação numérica para variações de carga ao degrau,
cujos resultados obtidos validaram as malhas de controle adotadas.
Uma vez que toda análise teórica foi desenvolvida e validada,
foi desenvolvido um protótipo de 400W para o conversor boost-flyback
e outro de 1200W para o conversor boost-flyback com três interleaved.
Todos os resultados experimentais, tanto em malha aberta como
em malha fechada, estiveram de acordo com o esperado. Também
foram realizados testes de forma a gerar as curvas de rendimento
dos conversores. Pôde-se observar pelas curvas que os conversores
apresentam elevado rendimento para toda a faixa de potência, o que
é interessante em aplicações veiculares.
Foi possível identificar que o emprego da técnica interleaved
possibilitou uma considerável diminuição da ondulação, e multiplicou
a frequência pelo número de conversores em interleaved, da corrente
de entrada. Sendo assim, caso seja necessário, um filtro pode ser
adicionado ao estágio de entrada sem depreciar as características do
conversor.
Para a continuidade da pesquisa desta dissertação, tem-se
como perspectiva a possibilidade de aplicação do conversor proposto
em um sistema de acionamento de motor elétrico, utilizando célula a
combustível como fonte de energia. Também, como trabalhos futuros,
propõem-se o estudo do conversor no modo de condução descontínua,
estudos relacionados ao desbalanço de potência entre os conversores
em interleaved e o desenvolvimento da topologia bidirecional.
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Planilha de obtenção das funções
de transferências dos filtros
Filtro de medição da corrente 
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 Filtro SallenKey de Terceira Ordem 
 
 
Filtro de medição das tensões 
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Código implementado no DSP
#include "DSP28x_Project.h"     // Device Headerfile and 




// Prototype statements for functions found within this file. 
__interrupt void adc_isr(void); 
void Adc_Config(void); 
 




Uint16 Corrente= 10; 
Uint16 Vboost= 10; 
Uint16 Vflyback1 = 10; 
Uint16 Vflyback2= 10; 




// Variáveis para a implementação do controle ---------------
------------------------------------------- 
static double ei1, ei0, ev1, ev0, i0, i1, v0, v1, Vref , 
Iref, Isat, Vref_V, Iref_A,Ta; 
 
static double duty, kci, wzi, kcv, wzv; 
 




extern Uint16 RamfuncsLoadStart; 
extern Uint16 RamfuncsLoadEnd; 
extern Uint16 RamfuncsRunStart; 





// Step 1. Initialize System Control: 
// PLL, WatchDog, enable Peripheral Clocks 
// This example function is found in the F2806x_SysCtrl.c 
file. 
   InitSysCtrl(); 
 
 
// Step 2. Initialize GPIO: 
// This example function is found in the F2806x_Gpio.c file 
and 
// illustrates how to set the GPIO to it's default state. 
// InitGpio();  // Skipped for this example 
 
 
   EALLOW; 
         GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO5 = 1;  // GPIO5 = 
EPWM3B pin 35 
         GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO5 = 1; 
         GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO6 = 1;  // GPIO6 = 
EPWM4A pin 80 
         GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO6 = 1; 
         GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO11 = 1;  // GPIO6 = 
EPWM6B pin 75 
         GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO11 = 1; 
 
         GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO2 = 1;  // GPIO2 = 
EPWM2A pin 38 
         GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO2 = 1; 
 
         GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO0 = 0;  // GPIO0  pin 
40 
         GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO0 = 0; 
         GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO0=1; 
   EDIS; 
 // Step 3. Clear all interrupts and initialize PIE vector 
table: 
// Disable CPU interrupts 
   DINT; 
 
// Initialize the PIE control registers to their default 
state. 
// The default state is all PIE interrupts disabled and flags 
// are cleared. 
// This function is found in the F2806x_PieCtrl.c file. 
   InitPieCtrl(); 
 
// Disable CPU interrupts and clear all CPU interrupt flags: 
   IER = 0x0000; 
   IFR = 0x0000; 
 
// Initialize the PIE vector table with pointers to the shell 
Interrupt 
// Service Routines (ISR). 
// This will populate the entire table, even if the interrupt 
// is not used in this example.  This is useful for debug 
purposes. 
// The shell ISR routines are found in F2806x_DefaultIsr.c. 
// This function is found in F2806x_PieVect.c. 





// The  RamfuncsLoadStart, RamfuncsLoadSize, and 
RamfuncsRunStart symbols are created by the linker. Refer to 
the F2808.cmd file. 
   memcpy(&RamfuncsRunStart, &RamfuncsLoadStart, 
(Uint32)&RamfuncsLoadSize); 
 
// Call Flash Initialization to setup flash waitstates. This 
function must reside in RAM. 




// Interrupts that are used in this example are re-mapped to 
// ISR functions found within this file. 
   EALLOW;  // This is needed to write to EALLOW protected 
register 
   PieVectTable.ADCINT1 = &adc_isr; 
   EDIS;    // This is needed to disable write to EALLOW 
protected registers 
 
// Step 4. Initialize all the Device Peripherals: 
// This function is found in F2806x_InitPeripherals.c 
// InitPeripherals(); // Not required for this example 
   InitAdc();  // For this example, init the ADC 
   AdcOffsetSelfCal(); 
 
// Step 5. User specific code, enable interrupts: 
 
// Enable ADCINT1 in PIE 
   PieCtrlRegs.PIEIER1.bit.INTx1 = 1; // Enable INT 1.1 
in the PIE 
   IER |= M_INT1;       // 
Enable CPU Interrupt 1 
   EINT;                // 
Enable Global interrupt INTM 
   ERTM;                // 
Enable Global realtime interrupt DBGM 
 
   LoopCount = 0; 





    AdcRegs.ADCCTL2.bit.ADCNONOVERLAP = 1; // Enable non-
overlap mode 
 AdcRegs.ADCCTL1.bit.INTPULSEPOS = 1; // ADCINT1 
trips after AdcResults latch 
 AdcRegs.INTSEL1N2.bit.INT1E     = 1; // Enabled 
ADCINT1 
 AdcRegs.INTSEL1N2.bit.INT1CONT  = 0; // Disable 
ADCINT1 Continuous mode 
    AdcRegs.INTSEL1N2.bit.INT1SEL  = 1;    // setup EOC1 to 
trigger ADCINT1 to fire 
    AdcRegs.ADCSOC0CTL.bit.CHSEL  = 4;    // set SOC0 
channel select to ADCINA4 - pin 69 
    AdcRegs.ADCSOC1CTL.bit.CHSEL  = 2;    // set SOC1 
channel select to ADCINA2 - pin 25 
    AdcRegs.ADCSOC2CTL.bit.CHSEL  = 7;    // set SOC2 
channel select to ADCINA7 - pin 23 
    AdcRegs.ADCSOC3CTL.bit.CHSEL  = 1;    // set SOC3 
channel select to ADCINA1 - pin 29 
    AdcRegs.ADCSOC4CTL.bit.CHSEL  = 0xF;  // set SOC4 
channel select to ADCINB7 - pin 63 
    AdcRegs.ADCSOC5CTL.bit.CHSEL  = 0; // set SOC5 
channel select to ADCINB7 - pin 63 
    AdcRegs.ADCSOC0CTL.bit.TRIGSEL  = 7;    // set SOC0 start 
trigger on EPWM1A, due to round-robin SOC0 converts first 
then SOC1 
    AdcRegs.ADCSOC1CTL.bit.TRIGSEL  = 7;    // set SOC1 start 
trigger on EPWM1A, due to round-robin SOC0 converts first 
then SOC1 
    AdcRegs.ADCSOC2CTL.bit.TRIGSEL  = 7;    // set SOC0 start 
trigger on EPWM1A, due to round-robin SOC0 converts first 
then SOC1 
    AdcRegs.ADCSOC3CTL.bit.TRIGSEL  = 7;    // set SOC0 start 
trigger on EPWM1A, due to round-robin SOC0 converts first 
then SOC1 
    AdcRegs.ADCSOC4CTL.bit.TRIGSEL  = 7;    // set SOC0 start 
trigger on EPWM1A, due to round-robin SOC0 converts first 
then SOC1 
    AdcRegs.ADCSOC5CTL.bit.TRIGSEL  = 7;    // set SOC0 start 
trigger on EPWM1A, due to round-robin SOC0 converts first 
then SOC1 
    AdcRegs.ADCSOC0CTL.bit.ACQPS  = 6; // set SOC0 S/H 
Window to 7 ADC Clock Cycles, (6 ACQPS plus 1) 
 AdcRegs.ADCSOC1CTL.bit.ACQPS  = 6; // set SOC1 
S/H Window to 7 ADC Clock Cycles, (6 ACQPS plus 1) 
 AdcRegs.ADCSOC2CTL.bit.ACQPS  = 6; // set SOC1 
S/H Window to 7 ADC Clock Cycles, (6 ACQPS plus 1) 
 AdcRegs.ADCSOC3CTL.bit.ACQPS  = 6; // set SOC1 
S/H Window to 7 ADC Clock Cycles, (6 ACQPS plus 1) 
 AdcRegs.ADCSOC4CTL.bit.ACQPS  = 6; // set SOC1 
S/H Window to 7 ADC Clock Cycles, (6 ACQPS plus 1) 
 AdcRegs.ADCSOC5CTL.bit.ACQPS  = 6; // set SOC1 
S/H Window to 7 ADC Clock Cycles, (6 ACQPS plus 1) 
 EDIS; 
 
// PWM para ADC----------------------------------------------
------------------------------------------------------- 
// Assumes ePWM2 clock is already enabled in InitSysCtrl(); 
   EPwm2Regs.ETSEL.bit.SOCAEN = 1;  // Enable 
SOC on A group 
   EPwm2Regs.ETSEL.bit.SOCASEL = 4;  // Select 
SOC from CMPA on upcount 
   EPwm2Regs.ETPS.bit.SOCAPRD  = 1;  // Generate 
pulse on 1st event 
   EPwm2Regs.CMPA.half.CMPA  = 200; // Set compare A value 
   EPwm2Regs.TBPRD     = 1799; // Set 
period for ePWM1 




// EPWM3B pin 35 0º------------------------------------------
----------------------------------------------------------- 
        EPwm3Regs.TBPRD = 1799; // Period = 1799 TBCLK 
counts para 50k 
     EPwm3Regs.CMPA.half.CMPA = 1200; // Compare A = 
350 TBCLK counts D=0.5 
     EPwm3Regs.CMPB = 1200; // Compare B = 200 TBCLK 
counts 
     EPwm3Regs.TBPHS.half.TBPHS = 0; // Set Phase 
register to zero 
     EPwm3Regs.TBCTR = 0; // clear TB counter 
     EPwm3Regs.TBCTL.bit.CTRMODE = TB_COUNT_UP; 
     EPwm3Regs.TBCTL.bit.PHSEN = TB_DISABLE; // 
Phase loading disabled 
     EPwm3Regs.TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW; 
     //EPwm1Regs.TBCTL.bit.SYNCOSEL = 
TB_SYNC_DISABLE; 
     EPwm3Regs.TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_CTR_ZERO; 
     EPwm3Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = TB_DIV1; // 
TBCLK = SYSCLK 
     EPwm3Regs.TBCTL.bit.CLKDIV = TB_DIV1; 
     EPwm3Regs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE = CC_SHADOW; 
     EPwm3Regs.CMPCTL.bit.SHDWBMODE = CC_SHADOW; 
     EPwm3Regs.CMPCTL.bit.LOADAMODE = CC_CTR_ZERO; 
// load on CTR = Zero 
     EPwm3Regs.CMPCTL.bit.LOADBMODE = CC_CTR_ZERO; 
// load on CTR = Zero 
     EPwm3Regs.AQCTLA.bit.ZRO = AQ_SET; 
     EPwm3Regs.AQCTLA.bit.CAU = AQ_CLEAR; 
     EPwm3Regs.AQCTLB.bit.ZRO = AQ_SET; 
     EPwm3Regs.AQCTLB.bit.CBU = AQ_CLEAR; 
 
 
// EPWMA4 pin 80 120º----------------------------------------
------------------------------------------------------------ 
     ang120=120;   // em graus 
     EPwm4Regs.TBPRD = 1799; // Period = 1799 TBCLK 
counts para 50k 
     EPwm4Regs.CMPA.half.CMPA = 1200; // Compare A = 
350 TBCLK counts D=0.5 
   EPwm4Regs.CMPB = 1200; // Compare B = 200 TBCLK 
counts 
   EPwm4Regs.TBPHS.half.TBPHS = 
(1799.0/360)*ang120;// Set Phase register to zero 
   EPwm4Regs.TBCTR = 0; // clear TB counter 
   EPwm4Regs.TBCTL.bit.CTRMODE = TB_COUNT_UP; 
     EPwm4Regs.TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE; 
     EPwm4Regs.TBCTL.bit.PHSDIR = TB_DOWN; 
     EPwm4Regs.TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW; 
     EPwm4Regs.TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_SYNC_IN; 
     EPwm4Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = TB_DIV1; // 
TBCLK = SYSCLK 
     EPwm4Regs.TBCTL.bit.CLKDIV = TB_DIV1; 
     EPwm4Regs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE = CC_SHADOW; 
     EPwm4Regs.CMPCTL.bit.SHDWBMODE = CC_SHADOW; 
     EPwm4Regs.CMPCTL.bit.LOADAMODE = CC_CTR_ZERO; 
// load on CTR = Zero 
     EPwm4Regs.CMPCTL.bit.LOADBMODE = CC_CTR_ZERO; 
// load on CTR = Zero 
     EPwm4Regs.AQCTLA.bit.ZRO = AQ_SET; 
     EPwm4Regs.AQCTLA.bit.CAU = AQ_CLEAR; 
     EPwm4Regs.AQCTLB.bit.ZRO = AQ_SET; 
     EPwm4Regs.AQCTLB.bit.CBU = AQ_CLEAR; 
 
 // EPWMB6 pin 75 240º---------------------------------------
------------------------------------------------------------- 
     ang240=240;   // em graus 
     EPwm6Regs.TBPRD = 1799; // Period = 1799 TBCLK 
counts para 50k 
     EPwm6Regs.CMPA.half.CMPA = 1200; // Compare A = 
350 TBCLK counts D=0.5 
     EPwm6Regs.CMPB = 1200; // Compare B = 200 TBCLK 
counts 
     EPwm6Regs.TBPHS.half.TBPHS = 
(1799.0/360)*ang240;// Set Phase register to zero 
     EPwm6Regs.TBCTR = 0; // clear TB counter 
     EPwm6Regs.TBCTL.bit.CTRMODE = TB_COUNT_UP; 
     EPwm6Regs.TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE; 
     EPwm6Regs.TBCTL.bit.PHSDIR = TB_DOWN; 
     EPwm6Regs.TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW; 
     EPwm6Regs.TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_SYNC_IN; 
     EPwm6Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = TB_DIV1; // 
TBCLK = SYSCLK 
     EPwm6Regs.TBCTL.bit.CLKDIV = TB_DIV1; 
     EPwm6Regs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE = CC_SHADOW; 
     EPwm6Regs.CMPCTL.bit.SHDWBMODE = CC_SHADOW; 
     EPwm6Regs.CMPCTL.bit.LOADAMODE = CC_CTR_ZERO; 
// load on CTR = Zero 
     EPwm6Regs.CMPCTL.bit.LOADBMODE = CC_CTR_ZERO; 
// load on CTR = Zero 
     EPwm6Regs.AQCTLA.bit.ZRO = AQ_SET; 
     EPwm6Regs.AQCTLA.bit.CAU = AQ_CLEAR; 
     EPwm6Regs.AQCTLB.bit.ZRO = AQ_SET; 
     EPwm6Regs.AQCTLB.bit.CBU = AQ_CLEAR; 
     /* 
*/ 
 
//Constantes do controle de corrente-------------------------
------------------------------------------------------------ 
 
//------Ganho sensor de corrente 
    ki = 0.001;  // três voltas no sensor 
 
//-------Resistor do sensor de corrente 
    Rm = 82; 
 
//-------Ganho do ADC 
    kadc = 4096./3.3; 
 
//-------------Ganho de corrente 
    kio = ki*Rm; 
 
//---------Parâmetros do controlador PI----------------------
----- 
// -------------Período de amostragem 
    Ta = 1./50000; 
 
// --------------Ganho do controlador PI 
    kci=0.211; 
 
// -------------Frequência do zero do controlador PI 
    wzi= 5142; 
 
//--------- constantes do controlador de corrente 
descretizado 
    kei1=kci+(kci*wzi*Ta)/2; 
 
    kei0=-kci+(kci*wzi*Ta)/2; 
 
//-------------corrente de referência em Amperes 
    Iref_A = 3; 
 
//-------------corrente de saturação em Amperes 
    Isat = 3; 
 
//Constantes do controle de Tensão---------------------------
---------------------------------------------------------- 
 
//------Ganho sensor de corrente 
    kv = 3880./680000;  // três voltas no sensor 
 
// --------------Ganho do controlador PI 
    kcv=0.49; 
 
// -------------Frequência do zero do controlador PI 
    wzv= 4284; 
 
//--------- constantes do controlador de tensão descretizado 
    kev1=kcv+(kcv*wzv*Ta)/2; 
 
    kev0=-kcv+(kcv*wzv*Ta)/2; 
 
//-------------tensão de referência em Amperes 




// Wait for ADC interrupt------------------------------------
---------------------------------------------------------- 
   for(;;) 
   { 
      LoopCount++; 







__interrupt void  adc_isr(void) 
{ 
 
// Resultado dos ADs ----------------------------------------
----------------------------------------------------------- 
  Corrente = AdcResult.ADCRESULT1;  // set SOC1 channel 
select to ADCINA2 pin 25 
  Vboost = AdcResult.ADCRESULT2;    // set SOC2 channel 
select to ADCINA7 pin 23 
  Vflyback1 = AdcResult.ADCRESULT3; // set SOC3 channel 
select to ADCINA1 pin 29 
  Vflyback2 = AdcResult.ADCRESULT4; // set SOC4 channel 
select to ADCINB7 pin 63 
  Vflyback3 = AdcResult.ADCRESULT0; // set SOC0 channel 
select to ADCINA4 pin 69 
 
 
  // Proteção dos ADCs---------------------------------------
---------------------------------------------------------- 
 
  if(AdcResult.ADCRESULT1>4000 || AdcResult.ADCRESULT0>4000 
|| AdcResult.ADCRESULT2>4000 || AdcResult.ADCRESULT3>4000 || 
AdcResult.ADCRESULT4>4000) 
  { 
   EPwm3Regs.AQCTLA.bit.ZRO = AQ_CLEAR; 
   EPwm3Regs.AQCTLA.bit.CAU = AQ_CLEAR; 
   EPwm3Regs.AQCTLB.bit.ZRO = AQ_CLEAR; 
   EPwm3Regs.AQCTLB.bit.CBU = AQ_CLEAR; 
 
   EPwm4Regs.AQCTLA.bit.ZRO = AQ_CLEAR; 
   EPwm4Regs.AQCTLA.bit.CAU = AQ_CLEAR; 
   EPwm4Regs.AQCTLB.bit.ZRO = AQ_CLEAR; 
   EPwm4Regs.AQCTLB.bit.CBU = AQ_CLEAR; 
 
   EPwm6Regs.AQCTLA.bit.ZRO = AQ_CLEAR; 
   EPwm6Regs.AQCTLA.bit.CAU = AQ_CLEAR; 
   EPwm6Regs.AQCTLB.bit.ZRO = AQ_CLEAR; 
   EPwm6Regs.AQCTLB.bit.CBU = AQ_CLEAR; 
  } 
   
 
// Controle de Tensão ---------------------------------------
----------------------------------------------------------- 
 
  //-------------tensão de referência em Bits 
  Vref = Vref_V*kv*kadc; 
 
  //-------------erro da malha de tensão 
  ev1=Vref-AdcResult.ADCRESULT0; 
 
  //----------Controle de tensão 
  v1 = v0 + kev1*ev1 + kev0*ev0; 
  if(v1<0){v1=0;} 
  //------saturador de corrente 
  if(v1>(kio*kadc*Isat)) 
   { 
    v1=kio*kadc*Isat; 
   } 
 
 
// Controle de corrente--------------------------------------
----------------------------------------------------------- 
 
  //-------------corrente de referência em Bits 
  Iref = Iref_A*kio*kadc; //para controle apenas de corrente 
 
  //----------- erro da malha de corrente 
  //ei1=Iref-AdcResult.ADCRESULT1;//para controle apenas de 
corrente 
  ei1=v1-AdcResult.ADCRESULT1;//para controle de corrente e 
tensão 
 
  //----------Controle de corrente 
  i1 = i0 + kei1*ei1 + kei0*ei0; 
 
  //---------Saturador de razão cíclica 
  if(i1<0){i1=0;} 
  if(i1>1500){i1=1500;} 
 
  //i1=1300; //----------Para malha aberta 
  //----------Atualiza as variáves 
  EPwm3Regs.CMPB = i1; 
  EPwm4Regs.CMPA.half.CMPA  = i1; 
  EPwm6Regs.CMPB = i1; 
  //EPwm2Regs.CMPA.half.CMPA = i1-200; 
  i0=i1; 
  ei0=ei1; 
  v0=v1; 
  ev0=ev1; 
 
  // Atualiza Duty 
  duty=EPwm3Regs.CMPB*1./1799; 
 
 
  // If 20 conversions have been logged, start over 
  if(ConversionCount == 9) 
  { 
     ConversionCount = 0; 
  } 
  else ConversionCount++; 
 
  AdcRegs.ADCINTFLGCLR.bit.ADCINT1 = 1;  //Clear 
ADCINT1 flag reinitialize for next SOC 
  PieCtrlRegs.PIEACK.all = PIEACK_GROUP1;   // Acknowledge 
interrupt to PIE 
 
  return; 
} 
 
 
 
